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第 1章 緒言 
 
従来、誘導加熱(IH : Induction Heating)技術は、鉄や銅、アルミなどの金属の溶解、鋳造とい
った熱処理、熱加工技術として発展してきた。現在においても、誘導炉、溶接、自動車用部品
や精密機械部品などの加工に用いられ、日本国内の工業の基盤技術となっている。 
しかし近年、誘導加熱技術は、電源部に用いられる高周波インバータに代表されるようなパ
ワーエレクトロニクスの技術発展により、その応用分野を広げている。高周波焼き入れなどの
金属加工をはじめ、シリコン単結晶を引き上げる半導体製造技術、レーザープリンタの定着器
部分にも用いられるようになった。 
高周波誘導加熱は、ガス加熱方式よりも火力調整が容易で、直接加熱方式ゆえ加熱効率が高
い。また、被加熱物自体の抵抗によって発生するジュール熱により被加熱物自体が発熱するた
め、急速加熱、均一加熱も可能である。さらに、被加熱物と電気回路が電気的に絶縁されてい
るため、安全かつ清潔に使用することが出来るといった様々な特徴を持つ。そのため、産業用
途だけでなく、業務民生用、家電民生用へと技術波及が進んでいる。また、昨今のオール電化
のスローガンにより、食品加工の熱処理技術として業務民生用、家電民生用の技術改革は目覚
ましい。特に、従来の業務用厨房では当たり前とされてきた 3K、｢きつい、汚い、危険｣とい
う働く環境に対し、上記で示すような特徴を持つ誘導加熱技術による調理方式は、既存の調理
方式に取って変わるものとして急速に普及し始めている。その代表的な例として高周波誘導加
熱調理器が挙げられる。 
現在、高周波誘導加熱調理器として業務用に市販されている高周波インバータは、一般に業
務用電化厨房契約を結び 3相 200Vを電源に用いている。その出力は、1台で数 kW～30kWが
主流である。その一方でより大型で高出力の大型業務用誘導加熱調理器の開発が望まれている
のが現状である。この要望を実現するにあたり、誘導加熱用高周波インバータも高出力化する
ことが必要になる。その対応策として複数台の高周波インバータと加熱コイルを並列同時運転
する方式が取られている。 
しかし、複数の加熱コイルを接近させて誘導加熱を行うと、隣り合う加熱コイル間で発生す
る磁束が鎖交し合い、相互干渉が発生する。それによって加熱コイルに接続される高周波電源
の出力が乱される。つまり、制御系に誤作動が生じ、加熱分布、加熱温度が変化してしまうと
いう問題がある。そのため、使用条件の変更に合わせたチューニングはメーカエンジニア抜き
では困難であった。また、調理器具とワークコイル間で発生する電磁力が物理的な振動を発生
させ、非常に大きなビート音が生じるといった、作業環境の悪化も指摘されている。 
そこで高出力化させる為には、複数台の高周波インバータを用いるのではなく、高出力化さ
せた一台の高周波インバータによって対応出来ることが望ましい。高出力化方法として、昇圧
チョッパを追加する方法や、整合トランスを用いる方法など複数考えられる。しかし、後に詳
述するがそれらの方法を用いることで弊害が生じることも分かった。 
また、一台の高周波インバータによる高出力化だけを可能にしても実際の調理器具において
は役に立たない。なぜならば、常時定格出力で運転されているのでは無いからである。業務用
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誘導加熱調理器に用いられる高周波インバータにおいて、高出力化と同等に重要な事項が電力
制御方法であり、その制御範囲である。 
誘導加熱調理器に用いられる高周波インバータにおいて電力制御は、従来型加熱方式におけ
る火力調節に相当する。つまり、あらゆる調理器で火力調節が必要であるように IH クッキン
グヒーターにおいても同様の機能を持たせなければ調理器としての意味を持たないのである。
そのため、高周波インバータが電力制御性能を持つことは必要不可欠となっている。電力制御
方式は第 3章において詳述するが、さまざまな方式が考えられる。それらの選定において、電
力制御範囲が広いことに異論を挟む余地は無い。ただし、電力制御範囲だけでなく、電力変換
効率や、インバータ回路における IGBTの耐電圧なども考慮する必要がある。 
こうした背景のもと、本研究はまず、一台の高周波インバータによって高出力化可能な昇圧
チョッパ回路を内包した新しい高周波インバータを提案する。定格出力は 50kWを想定してい
る。まず、高出力化可能であることを、動作原理の検討とともに、従来型フルブリッジインバ
ータとの出力電力の比較から示す。その後、複数ある出力電力制御方式について、出力電力制
御範囲や、IGBTに印加される端子間電圧を比較要素に用いて評価検討を行った。 
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第 2章 高周波誘導加熱の概要 
 
2.1 電気加熱 
 誘導加熱のような電気エネルギーを用いた加熱方式は、一般に電気加熱と呼ばれる。もっと
も身近な家庭用電気加熱機器を考えてみても、IH調理器をはじめ電子レンジ、電気ヒータ、電
気コンロ、電気こたつ、アイロン、などに電気加熱が用いられている。これらを電気加熱方式
毎に分類すると次のように括られる。 
①抵抗加熱 
 導体には固有の電気抵抗が存在する。それら導体を通電すると、導体を流れる電流と電気
抵抗によってジュール熱が発生する。このジュール熱によって加熱することが抵抗加熱の本
質である。電気コンロ、電気ヒータ、アイロンなどに抵抗加熱が用いられている。また抵抗
加熱には、直接抵抗加熱と、間接抵抗加熱に分けられる。 
【直接抵抗加熱】 
導電性の被加熱物を直接通電し、ジュール熱によって被加熱物自体を加熱する方式である。
被加熱物全体を均一に加熱することができ、また被加熱物だけが加熱されるため加熱効率に
優れ、高温が得られる。家電製品で言えば、電気コンロ、アイロンなどがこの加熱方式に相
当する。 
 【間接抵抗加熱】 
  ジュール熱によって加熱される導電性物質を発熱体とし、伝導、対流、放射による熱伝達
によって間接的に被加熱物を加熱する方式である。被加熱物は電気導体・絶縁体を問わず、
どのような物でも加熱可能であり、制御性に優れている。シーズヒータがその代表各である。 
②誘電加熱 
 電気を通しやすい導体(金属や半導体)に対し、絶縁体は誘電体としての性質を有している
ものが多い。誘電体とは、電界内に置かれたときに、正電荷と負電荷が平衡位置から変位し
て電荷が分離する分極現象を生じる物質のことである。高周波電界内に誘電体を置くと分極
がおき、電荷が生じる。このとき電荷は電界の向きに整列しようと回転運動を起こす。その
際周囲の分子との間に生じる抵抗による摩擦熱が発生し、誘電体自体が熱を発生する。誘電
加熱とは、この分極現象によって生じる分子間の摩擦熱によって誘電体自体を発熱させるも
のである。また、誘電加熱は用いる高周波電圧の周波数によってはマイクロ波加熱とも呼ば
れる(主に 2450MHz)。マイクロ波加熱を用いた代表的な家庭用電化製品として電子レンジが
あげられる。 
 誘電体自体が発熱するこの方式は、熱効率が高く制御性能が優れているといった特徴があ
る。そのため食品加工分野だけでなく、合板接着工程の短縮、乾燥技術としても用いられて
いる。 
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③赤外線・遠赤外線加熱  
  電磁波の一種である赤外線や遠赤外線は、被加熱物に放射されると、一部は反射されるが、
その一方でエネルギーとして吸収される性質も持ち合わせている。吸収されたエネルギーは
振動エネルギーとして分子を振動させ、振動させられた分子間で摩擦熱が発生する。このと
き発生する熱を放射熱といい、これが赤外線加熱の原理である。 
  赤外線は空気中には吸収されないため、距離に関係なく被加熱物にまで放射されれば加熱
することが出来る。そのため、赤外線加熱の大きな特徴は熱効率が高く加熱速度が速いとい
う点である。赤外線の供給、遮断も瞬時に行えるという制御性能の高さも利点の一つである。
現在は、赤外線ヒータなどの暖房機器をはじめ、赤外線オーブンレンジなど調理機器として
も用いられることが多くなった。 
 
このように電気加熱方式はさまざまにある。一方で、これら電気加熱方式には共通して次の
ような特徴がある。 
①加熱効率が高い 
 被加熱物自体が発熱するため、損失が少なく、効率的に加熱出来る。 
②局部加熱が容易 
 燃焼加熱とは違い、必要な箇所に必要な分のエネルギーを供給することが出来るため、局
部的に加熱することが出来る。 
③急速加熱 
 損失が少なく、加熱効率に優れているため、急速に加熱することが出来る。 
④雰囲気加熱 
 燃焼加熱とは異なり、可燃性物質も酸素も必要としない。そのため真空中や、ガス中、水
中においても加熱することが可能である。 
⑤制御が容易 
 電力の制御により温度調節を行っているため、制御が容易である。同様の理由から、起動、
停止を簡単に制御可能であり、安全性にも優れている。また、必要以上の温度にまで加熱
してエネルギー損失を増加させることがない。 
 ⑥作業環境の改善 
  電気加熱は、燃焼加熱のように可燃性物質を必要とせず、クリーンな加熱が行える。また、
放熱などの影響も少なく室内温度の高温化を防ぐことが可能である。 
 
以上のように電気加熱は、燃焼加熱よりも優れた利点を持つことで、産業用、家庭用、分野
を問わず用いられることが多くなった。またこられの多くは半導体デバイスの技術躍進によっ
てもたらされている。より高性能、高効率化が進む昨今の半導体業界を顧みると、さらなる技
術分野の拡大が予想される。 
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2.2 高周波誘導加熱の原理 
図 2.2.1に高周波誘導加熱の原理を示す。図 2.2.1に示すように、磁性体、非磁性体金属の 
被加熱物に対し螺旋状にワーキングコイルを巻いている形状はソレノイド型と呼ばれる。 
交番磁束
被加熱物ワーキングコイル
渦電流
 
図 2.2.1 高周波誘導加熱の原理 
 高周波交流電源から接続されたワーキングコイルに高周波交流を供給すると、ワーキングコ
イルには交番磁束(磁力線)が発生し、被加熱物を鎖交するように貫く。このとき、高周波交流
を供給しているため交番磁束は激しく変化し、変化を妨げる方向に誘導起電力が生じる。この
誘導起電力によって、被加熱物に誘導電流と呼ばれる渦電流が流れる。そしてこの渦電流と被
加熱物固有の抵抗値によってジュール熱は発生し、金属が加熱される。これが誘導加熱の原理
である。 
 ここで被加熱物に流れる渦電流は、閉ループを形成しており、誘導加熱中に被加熱物に触れ
ても感電することはない。つまり、ワーキングコイルと被加熱物は交番磁束によって磁気的に
結合しており、電気的に接続されていない。そのため誘導加熱は、被加熱物を非接触で直接加
熱をしていることになる。 
前述したように、誘導加熱もまた電気加熱として挙げた利点を持ち合わせている。燃焼加熱
のように可燃性物質が必要無いことから水中、真空中、不活性ガス中においても加熱が可能で
ある。また、非接触で加熱出来る利点によって誘導加熱システム全体の絶縁性、メンテナンス
の容易性、安全性などの利点が付与される。さらに言えば、抵抗加熱のように伝導、放射、対
流によって発熱した熱を被加熱物に伝熱させる必要がないため、伝熱損失が生じることがない。
電力供給する際にも、高周波インバータを用いているため制御性にすぐれた電力制御が可能で
ある。このように、誘導加熱は燃焼加熱だけでなく電気加熱方式と比較しても優れた一面を持
ち合わせている。 
 もうひとつ誘導加熱の大きな特徴として、表皮効果があげられる。導線に電流を流したとき、
中心部ほど磁束鎖交数が多くなり、磁束密度が高くなる。それによって電流は表面を流れよう
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とする性質のことを表皮効果という。また、表面を流れる電流は、周波数が高くなるほどその
割合が増加し、実効抵抗が増大する現象を有する。この表皮効果の度合いを示す目安として電
流の浸透深さδを用いた式がある。 
 電流の浸透深さδは、渦電流が表面における電流密度の0.368倍に減少するまでの表面からの
深さをいい、誘導加熱を利用する上で非常に重要な数値となる。  
電流の浸透深さδは次式で示される。 
)1.2.2(
f
030.5 L
µ
ρ
=δ  
ρ : 材料固有の抵抗率[Ω･cm] 
µ : 材料固有の非透磁率 
f : 周波数[Hz]  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.2.2 表皮効果と電流浸透深さδ  
図 2.2.2から、電流が表面からどの程度の浸透深さに集中して流れているかが分かる。また、
式(2.2.1)からも明らかなように表皮効果の目安である電流の浸透深さは、周波数ｆの値によっ
て大きく変化する。ここで式(2.2.1)より求めた、円柱状の導線を流れる渦電流密度の例を図 2.2.2
に示す。表面ほど電流が集中し、電流密度が高いことを表している。 
 
表皮効果を用いた技術として、軸、歯車、ギアなどを加工する高周波焼き入れがある。軸類
部品などは機能上ねじり強度、ねじり疲労強度が高くなければならない。そのためには必要と
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する部位のみを強度にすることが求められる。高周波焼き入れは、表皮効果を用いた技術であ
り、表皮効果は周波数 fによって決められる。周波数の調整により、容易に局部加熱、局部硬
化が可能な高周波焼き入れは、軸類部品などに強度を持たせる最適な熱処理技術と言える。 
また、一般に誘導加熱調理器などに使用される周波数は 20kHz～25kHzのものが多い。これ
は周波数を高くすると表皮効果により均一加熱が出来なくなるという問題もさることながら、
用途や使用環境、設置場所なども考慮されている。なぜならば、18kHz前後より低い周波数を
使用すると、人間の耳に聞こえる可聴周波数領域となり、不快な環境となってしまうことがあ
るためである。均一加熱であったとしても極端に周波数を下げることが出来ないという注意点
がある。 
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第 3章 高周波誘導加熱装置 
 
3.1 高周波誘導加熱の機器構成 
 図 3.1.1に高周波誘導加熱装置の機器構成の概略図を示す。 
受配電盤
整流回路 インバータ回路部
誘導加熱負荷部
フィルタ回路
 
図 3.1.1 高周波誘導加熱装置の概略図 
高周波誘導加熱装置の構成は、受配電盤、整流回路部、インバータ回路部、誘導加熱負荷部
と大きく 4ブロックに簡略化することが出来る。 
(1) 受配電盤 
発電所から特定の電圧に変圧された電力を受電し、誘導加熱負荷部へと給電するための装置
である。受電以降の電気機器の接地、短絡、過電流、過電圧等の事故に対し、電源から遮断す
ることを目的にしている。また、それによって誘導加熱装置全体の破損を保護する。 
(2) 整流回路 
大型低周波溶融炉など特殊な産業用用途を除き、高周波誘導加熱装置を用いる場合、高周波
交流電流を負荷に供給している。しかし、電力会社から供給される電力は、50Hzもしくは 60Hz
の商用周波数の交流でしかない。現在は、その商用周波数交流を一度直流に変換し、その後イ
ンバータ回路部で高周波交流に変換し、負荷に供給することが一般的である。ここで、交流か
ら直流に変換することを順変換もしくは整流といい、順変換を行う回路を整流回路(コンバー
タ)という。図 3.1.1 に示した整流回路は、3 相ブリッジ整流回路と呼ばれ、産業用、業務用、
民生用問わず最も基本的なものであり、広く利用されている。 
また、整流回路の前部には、一般にフィルタ回路が取り付けられている。高周波インバータ
のような変換装置では、その動作原理から商用ラインに高調波電流が含まれる。高調波電流と
は、商用周波数交流の整数倍の周波数成分を持つ電流のことをいい、本研究の対象外であるた
め詳述は省く。ただし、高調波が電源系統に流れ出ると、制御機器の振動、騒音、過電流によ
る焼損などが発生する恐れがある。そのため商用ラインに含まれる高調波成分をフィルタ回路
を通すことで取り除く対策が採られている。フィルタ回路にもさまざまは回路が考案されてお
り、アクティブフィルタ回路などがある。 
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ワークコイル
  鉄鍋
(3) インバータ回路部 
インバータ回路については次説において詳述するため、ここでは概略と使用目的について記
す。まず、インバータとは直流を目的の周波数を持った交流電力に変換する装置を指す。例え
ば、第 2章でも述べたように、誘導加熱においては、供給される交流電力の周波数が非常に重
要である。その負荷に供給される高周波交流電力は、インバータ回路によって変換される。そ
のためインバータ回路部は高周波電源とも呼ばれ、誘導加熱装置には無くてはならないもので
ある。また、インバータ回路を語る上で半導体デバイスは、欠かすことの出来ない重要な構成
要素である。半導体デバイスによる On-Off の高速スイッチングによって、直流から高周波交
流へと変換しているからである。 
現在はサイリスタ、IGBT、MOSFET といったスイッチング素子が、用途別に用いられてい
ることが多い。サイリスタは誘導炉などの比較的低い周波数で大電力用として使用される。ま
た IGBTは、家庭用誘導加熱調理器や、溶接機など中小電力用として使用され、周波数は数 kHz
～数十 kHzである。本研究で扱う業務用誘導加熱高周波インバータもスイッチング素子として
IGBTを用いられることが大半である。図 3.1.2は、半導体デバイスの使用例を出力容量と周波
数の関係に基づいて記している。 
10M
1M
100k
10k
100
10
10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M
MOSFET
オーディオ
用電源
IGBT
エアコン用
インバータ
電子レンジ用
インバータ
1k
車両駆動用
コンバータ
サイリスタ
誘導炉
IH調理器
動
作
周
波
数
(Hz) 
出力容量(W)
 
図 3.1.2 スイッチングデバイスの使用例     図 3.1.3 誘導加熱負荷  
(4)誘導加熱負荷部 
 誘導加熱負荷部は、一般に鋼線や銅線からなるワークコイルと鉄などのように磁性体を持つ
被加熱物によって構成される。また形状は用途によってさまざまである。誘導加熱調理器を例
にあげると、図 3.1.3 のようにパンケーキ状のワークコイルと、鉄鍋などの磁性体金属によっ
て構成されている。 
ここでワークコイルは電気絶縁が必要であり、地絡、短絡が起きないよう配慮が必要である。
また、近年は、インバータ回路の改良により、銅、アルミなどの非磁性体も誘導加熱可能とな
ってきた。 
 
 
 
   第 3 章 高周波誘導加熱装置 
 
 10
3.2 インバータ回路 
インバータの主回路方式として、電圧源型インバータと電流源型インバータがある。電圧源
型インバータは直流電圧源を電源とし、直流電流源を電源とするのが電流源型インバータであ
る。本稿で扱う業務用誘導加熱調理器に用いられる高周波インバータにおいては、電圧源型イ
ンバータが主流である。 
 インバータの主回路の選定は、出力、使用用途など複合的な視点から選定される。また主回
路に関する研究開発が進みさまざまな回路方式がある。ここでは、2 石型、4 石型をそれぞれ
代表する SEPP 型高周波インバータ(以降 SEPP インバータ)と、フルブリッジ型高周波インバー
タ(以降フルブリッジインバータ)を例にあげ、その基本動作、特徴を示す。なお回路に用いる
スイッチング素子は全て理想スイッチであり、配線などにはインダクタンス成分が無いものと
する。 
･SEPP(Single Ended Push Pull)インバータ 
 図 3.2.1 に 2 石型高周波インバータの代表格でもある SEPP インバータを示す。Lo、Roは 3.3
節で詳述するが、誘導加熱負荷を等価回路で示した等価インダクタ、等価抵抗を指す。Coは直
列共振用キャパシタである。Ein は直流電圧源を表している。S1、S2 は IGBT などのスイッチ
ングデバイスであり、それぞれのスイッチングデバイスは、ゲート信号電圧 vG1、vG2(図 3.2.2
参照)によって On-Off の制御がなされている。ここで S1、S2 に入力される信号電圧の周期 To
にしめる On 時間(TOn)の比を Duty といい、以下の式で表される。 
)1.2.3(
T
T
TT
T
Duty
O
On
OffOn
On
L=
+
=  
したがって、図 3.2.2 は、Duty は 0.5 となる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.2.1 SEPP インバータ         図 3.2.2 出力電圧 voの定常動作波形 
図 3.2.2 から明らかなように、スイッチ S1 の On 時間の期間にだけ誘導加熱負荷と直列共振
用キャパシタで構成される負荷回路に直流電圧Einが出力電圧 voとして印加されていることが
分かる。つまり、Duty を 0.5 固定とした場合、負荷には周期 Toの間に Ein/2 の電圧が印加され
vo
Ein
S1
S2 
Lo Ro Co 
vG1
vG2
vo
0
Ein
To
TOn TOff
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る。これは SEPP インバータにおける大きな特徴である。また、スイッチ S1、S2 の両端の電
位差が常に入力直流電圧Einに等しいことから、高耐電圧の IGBTモジュールを必要としない。
さらに素子数が少なく、回路構成が単純という特徴があげられる。これらの利点によって、SEPP
インバータは低電圧、低電力用として用いられ、その出力は数 kW 程度である。家庭用誘導加
熱調理器などに使用されていることが多い。 
･フルブリッジインバータ 
 図 3.2.3 にフルブリッジインバータの回路図を示す。回路素子は、SEPP インバータと同様で
あり、スイッチングデバイスを 4 個必要とする回路である。ゲート信号電圧 vG1は、スイッチ
S1、S4 に入力され、vG2はスイッチ S2、S3 に入力される。図 3.2.4 に出力電圧 voの定常動作波
形を示す。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.2.3 フルブリッジインバータ         図 3.2.4 出力電圧 voの定常動作波形 
 フルブリッジインバータの動作はまず、ゲート信号電圧 vG1 を S1、S4 に入力し、スイッチ
S1、S4 をターンオンする。すると誘導加熱負荷を含む直列共振負荷回路(Lo-Ro-Co)には入力直
流電圧 Ed が正の方向に印加される。次にスイッチを切り換え vG2を S2、S3 に入力しスイッチ
S2、S3 をターンオンする。直列共振負荷回路には極性を変えて負の方向に Ein の電圧が印加さ
れる。つまりスイッチ S1、S4 と S2、S3 を交互に切り替えることで、負荷に交流電力を供給す
るのである。また、フルブリッジインバータは周期 Toの期間に入力直流電圧 Ein の大きさの電
圧が常に印加されている。つまり SEPP インバータの 2 倍の出力電圧が印加されていることに
なる。またこれは、誘導加熱負荷の条件が同一条件ならば、フルブリッジインバータが SEPP
インバータよりも 4 倍の出力を得られることを示す。 
 このように SEPP インバータよりも高出力が得られるフルブリッジインバータは、大電力用
途に向いており、誘導加熱調理器ではその出力が数 kW～30kW である。一部の家庭用誘導加
熱調理器や、業務用電化厨房、食品加工工場の大型誘導加熱調理器の高周波電源として多用さ
れている型式である。本稿においては、第 5 章において提案する高周波インバータとの出力電
力の比較対象として用いる。 
vo
S1
S2 
Lo Ro Co 
Ein
S3
S4 
vG1
vG2
vo
0
Ein
TOn
Ein
To
TOff
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3.3 誘導加熱負荷の等価回路モデル 
誘導加熱調理器において、誘導加熱負荷は、鋼線や銅線からなるワークコイルと鉄鍋などの
被加熱物によって構成される。このとき、誘導加熱負荷を電気的等価回路で表すと、図 3.3.1
に示すトランスモデルとなる。この等価回路は一次側回路と二次側回路の 2つの回路から構成
される。一次側回路はワークコイルの自己インダクタンス L1とワークコイルの導通抵抗 R1(主
に銅損)で構成される。また、一次側回路と磁気結合した二次側回路は熱交換器の等価抵抗 R2
と熱交換器内に発生する渦電流に起因する等価インダクタンス L2 で構成される短絡回路であ
る。Mは相互インダクタンスを表す。結合係数を kとすると、相互インダクタンスは次式で表
される。 
)1.3.3(LLkM 21 L⋅=  
 ワークコイル端子間電圧を Vo、高周波インバータから出力される負荷電流を Io、熱交換器に
流れる等価渦電流を Ieとすると、一次側回路および二次側回路における状態方程式は次のよう
になる。 
( )
( ) )3.3.3(ILjRIMj0
)2.3.3(IMjILjRV
e22o
eo11o
L
L
⋅ω++⋅ω=
⋅ω+⋅ω+=
 
 式(3.3.3)より、 
)4.3.3(I
LjR
Mj
I o
22
e Lω+
ω
−=  
 式(3.3.4)を式(3.3.2)に代入すると、 
( )
( )
( )
( )
)5.3.3(I
LR
LM
Lj
LR
RM
RV o2
2
2
2
2
2
12
2
2
2
2
2
1o L⋅














ω+
ω
−⋅ω+





ω+
ω
+=  
R1
L1
R2
L2
Io IeM
Vo
1次側回路 2次側回路
 
図 3.3.1 誘導加熱負荷の等価回路(トランスモデル) 
よって、一次側回路から見た誘導加熱負荷の負荷抵抗 Ro及び実効インダクタンス Loは次式
で表される。 
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( )
( )
( )
( )
)7.3.3(
LR
LM
LL
)6.3.3(
LR
RM
RR
2
2
2
2
2
2
1o
2
2
2
1
2
2
1o
L
L
ω+
⋅ω
−=
ω+
⋅ω
+=
 
また、結合係数 kを用いて簡易的に表す方法もある。先鋭度を とすると、式
(3.3.6)の第 2項は、 
( )
( )
)8.3.3(
Q1
Q
R
L
M
LR
RM
2
2
2
2
2
2
2
2
2
2
2
L
+
⋅⋅





=
ω+
⋅ω
 
と表され、 1Q2≫ であることから、
2
2
Q1
Q
+
≒1と近似出来、式(3.3.8)は、 
( )
( )
)9.3.3(R
L
M
LR
RM
2
2
2
2
2
2
2
2
2
L⋅





=
ω+
⋅ω
 
となり、同様に式(3.3.7)の第 2項は、 
( )
( )
)10.3.3(
L
M
Q1
Q
L
M
LR
LM
2
2
2
2
2
2
2
2
2
2
2
2
L=
+
⋅=
ω+
⋅ω
 
で表される。一方、 2122 LLkM ⋅⋅= より、等価抵抗 Ro、等価インダクタンス Loは、次式で
与えられる。 
)12.3.3()k1(LL
)11.3.3(R
L
L
kRR
2
1o
2
2
12
1o
L
L
−=
⋅⋅+=
 
ここで、R2 は鍋などの被加熱物に誘起される渦電流が流れる閉回路が持つ抵抗成分である。
しかし、渦電流の流路長、流路断面積を定量的に求めることは不可能であり、実際に測定する
ことも困難である。よって結合係数 kを計測することは難しい。従って、多くの場合、誘導加
熱負荷の等価回路は回路解析を容易にするため図 3.3.2に示すように負荷抵抗 Roと実効インダ
クタンス Loの直列回路で表す。すなわち、Roはワークコイルも含めた誘導加熱負荷系インピ
ーダンスの実数部として扱い、Loはその虚数部として捉えている。本稿においても図 3.3.2 に
示す等価回路を誘導加熱負荷回路として用いることにした。 
Lo Ro
 
図 3.3.2 誘導加熱負荷の直列等価回路 
2
2
R
L
Q
ω
=
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3.4 電力制御手法 
 誘導加熱調理器において、インバータの出力電力の制御は、ガスコンロなどの燃焼加熱にお
ける火力調節にあたり重要な意味を持つ。その出力電力の制御手法はさまざまな方式が考案さ
れているが、主に一定周波数電力制御と可変周波数電力制御に分けられる。 
･可変周波数電力制御(PFM : Pulse Frequency Modulation) 
  スイッチの On 時間と Off時間の和である 1周期の長さ Toを可変することで、出力電力を
制御する方式である。またこの周期 Toの逆数を動作周波数 fo(Operation frequency)や、スイッ
チング周波数 fs(Switching frequency)と呼ぶ。従って電力制御のために周波数を可変するため
パルス周波数制御とも呼ばれる。連続的な電力の制御が可能であり、制御範囲が広くかつ制
御則が簡単なことから家電民生用、業務民生用を問わず、誘導加熱調理器に広く用いられて
いる。ただし、図 3.4.1 のように家庭用マルチバーナータイプの誘導加熱調理器では、その
電力制御手法として採用されない。 
例えば図 3.4.1 を参考に、インバータ 1 とインバータ 2 を同時に運転しているときを考え
る。仮にインバータ 1 とインバータ 2 の出力が異なる場合、それぞれの動作周波数 f1、f2は
等しくない。実際の誘導加熱調理機器において、ワークコイルから発生する高周波磁界は、
鍋以外の導体(近接する IH 調理器筐体等)にもわずかながら作用する。ここで f1と f2に差が
ある場合、この差分にあたる低い周波数成分の磁界が筐体自体を誘起させ物理的な振動をす
る。この振動によって耳障りな可聴域の音が発生し、これをうなり干渉音という。 
こうしたうなり干渉音の発生を防ぐため、マルチバーナータイプの家庭用 IH調理器では、
インバータの電力制御手法として PFM 電力制御を採用することが出来ない。 
 
 
Inverter Inverter
f1 f2
うなり干渉音＝｜f1－f2｜
Inverter1 Inverter2
 
図 3.4.1 うなり干渉音の概略図 
･一定周波数電力制御 
一定周波数電力制御とは、動作周波数 foを固定し出力の制御を行う方法である。代表され
る制御に、PWM 電力制御、位相シフト電力制御、PDM電力制御などがある。 
①PWM 電力制御(Pulse Width Modulation) 
パルス幅変調とも言われる。PFM 電力制御と出力制御範囲を比較した場合、その範囲は
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狭まることがあるが、うなり干渉音が発生する心配がなく、一定周波数電力制御において
制御則が簡単であることから広く用いられている。また、出力の連続的な制御も可能であ
る。出力の制御は、周期 Toにしめる On 時間(TOn)の比である Duty(式(3.2.1)参照)を変えて行
う。その動作原理、制御方式については、第 6 章において詳述する。 
②PPM電力制御(Pulse Phase shift Modulation) 
  位相シフト電力制御あるいは、位相シフトＰＷＭ電力制御とも呼ばれる。この出力電力
制御は、フルブリッジインバータのように、複数のブリッジ構成を持った回路に使用され
る。一般にフルブリッジ回路においては、対角線上のスイッチに同じゲート信号電圧が入
力される。しかし、PPM電力制御においては、それぞれの対角線上のスイッチに入力する
ゲート信号電圧に位相差を持たせる。それによって、出力電圧波形が変化し、その実効値
Voも変化する。電力は出力電圧実効値 Voの 2 乗に比例することから、結果的にゲート信
号電圧の位相差を変えることで出力電力の制御が可能となる。位相シフトＰＷＭ電力制御
という名称は、ゲート信号の位相を変えることで出力電圧の幅が変化し、電力制御が行わ
れる方式であることに由来する。 
③PDM 電力制御(Pulse Density Modulation) 
   PDM 電力制御とは、高周波インバータの動作周波数の 1/10～1/20 の制御周波数で間欠
発振動作させることで出力の制御を行う方法である。パルス密度変調とも呼ばれる。つま
り、制御周波数の周期の間に、ゲート信号電圧を入力しない期間を設ける。それにより、
負荷に高周波交流電力を供給しない期間を作り、高周波インバータの時間平均として出力
電力を制御する方法である。この制御方式は、最大出力電力から、最小出力電力まで高い
電力変換効率を維持することができ、かつ電力制御範囲も広いという利点がある。ただし、
出力電力の連続的な制御は不可能であり、また高調波の問題は避けては通れない課題とし
て残る。 
以上、例にあげたように、出力電力の制御はその多くがインバータ回路部において行われ、
ゲート信号電圧の入力方法に関与するところが大きい。また、これらインバータ回路部以外で
出力電力を制御する方法としてパルス振幅変調がある。 
･PAM 電力制御(Pulse Amplitude Modulation) 
  PAM電力制御とはパルス振幅変調とも呼ばれ、前述したようにインバータ回路部自体には
電力制御機能を持たせず、全段の AC-DC コンバータ部分において出力の制御を行う方式で
ある。つまりインバータ回路部に供給する直流電力の電圧の大きさを変えることで、出力電
力を制御する方法である。またこの制御により、電源の電流波形を正弦波状に制御すること
が可能となり、高調波を抑制し、力率改善にも繋がる。ただし、そのためには、インバータ
とは別に電圧調整機能を持つ変換回路が必要になり、回路の複雑化、コストの増加という懸
念材料がある。 
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このように電力制御の方式はさまざまにある。選定には、負荷の形状、材質、要求される出
力電力、使用環境、装置全体の効率、生産性などがインバータ回路部の選定とともに検討され
る。  
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第 4章 従来型誘導加熱高周波インバータの高出力化方法と問題点 
 第 3 章でも述べたように、業務民生用においては、フルブリッジ型のインバータを用いた誘
導加熱調理器が多く、その出力は数 kW～30kW が一般的である。これら従来型のフルブリッ
ジインバータの出力をより高出力化する方法として以下に示す 4 つの方策が考えられる。 
 入力電圧の高圧化 
 誘導加熱負荷の等価抵抗の低減 
 整合(マッチング)トランスの利用 
 昇圧チョッパ回路の増設 
これら 4 つの方策について検討を行い、またその弊害について示す。 
 
4.1 入力電圧の高圧化 
 誘導加熱調理器に用いられる高周波インバータの出力電力Poは式(4.1.1)のように表すことが
出来る。 
ンダクタンス誘導加熱負荷の等価イ
抗誘導加熱負荷の等価抵
入力電圧
ダンス誘導加熱負荷インピーワークコイルから見た　
:X
:R
:V
:Z
)1.1.4(
XR
V
Z
V
P
o
22
o
22
o L
+
=∝
 
 式(4.1.1)式より、出力電力 Poは、入力電圧を大きくすることで容易に高出力化出来ることが
分かる。例えば、入力電圧を 3 相 200V から 3 相 400V に高圧化することで、出力を 4 倍にす
ることが可能となる。ここで重要となるのが、電力会社との受電契約事項である。 
 誘導炉や焼き入れ、焼き鈍しなど産業用に誘導加熱高周波インバータを用いる場合、特高圧
需要契約(3.3kV、6.6kV、12kV、22kV など)を結び、高電圧を受電するケースがある。それによ
って高出力が容易に得られる。しかし、外食産業や食品加工業の工場においては、業務用電化
厨房契約を結び 3 相 200V 受電が一般的である。そのため、高出力化可能な大型業務用誘導加
熱調理器を導入するには、受電契約内容の変更だけでなく、受電設備の大幅な改変が必要とな
ってしまう。このため大型誘導加熱調理器の導入コストの他に受電設備変更に関連するコスト
が追加されるため、これら設備投資額が非常に大きくなる傾向にある。こうしたイニシャルコ
スト増が大型誘導加熱調理器の導入を躊躇させる原因となっている。また、実際のニーズにお
いても従来の受電設備のまま、安価な設備更新によって、高出力化可能な大型業務用誘導加熱
調理器を導入したいという声がある。 
 そこで次に入力電圧を高圧化せずに、高出力化を可能とする方法について記す。 
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4.2 誘導加熱負荷の等価抵抗の低減 
4.2.1 等価抵抗の低減による高出力化 
ギャップ ワークコイル
鍋
 
図 4.2.1 誘導加熱負荷とギャップ関係図 
式(4.1.1)より、同じ入力電圧でも誘導加熱負荷の等価抵抗 Roを低減すれば、出力電力が大き
くなることが分かる。ここで、誘導加熱負荷は、ワークコイルと鍋などの被加熱物体によって
構成される。なお、それらの間には、ギャップと呼ばれる数 mm～数 cm の空隙が設けられて
いる(図 4.2.1 参照)。このギャップを変えることで等価抵抗 Roの値をある程度調整することが
出来る。図.4.2.2 は、等価抵抗 Ro とギャップの関係を実測で示したものである。計測方法は、
まずワークコイルに共振コンデンサ及び、高周波インバータを接続し、ワークコイルとの間に
ギャップを設け被加熱物を置く。その際ギャップには、磁性を持たない薄い木片を利用し調整
を行った。ワークコイルには高周波インバータを用いて周波数 22kHz の正弦波状の交流電流を
10A 流す。そして計測されたインバータ出力電力と出力電流の値から等価抵抗 Ro の値を算出
した。 
0
1
2
3
4
5
0 10 20 30 40 50 60
ギャップ, mm
等
価
抵
抗
R
o
, 
Ω
 
図 4.2.2 等価抵抗 Roとギャップの関係を示す実測値 
図 4.2.2 から、ギャップを変えることで等価抵抗をある程度調整可能だと分かる。また、第 3
章 3.2 説で示した等価抵抗 Roの式からもギャップと、等価抵抗の関係を示すことが出来る。等
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価抵抗 Roは次式のとおりである。 
)1.2.4(R
L
L
kRR 2
2
12
1o L⋅⋅+=  
抗非加熱物の渦電流路抵
ンス渦電流路のインダクタ
ンダクタンスワークコイルの自己イ
抗ワークコイルの導通抵
等価抵抗
:R
:L
:L
:R
:R
2
2
1
1
o
  
一般的にワークコイルと被加熱物とのギャップを大きくすると漏れ磁束が大きくなり、被加
熱物に鎖交する磁束が減少する。つまり、ワークコイルと被加熱物との磁気結合度が弱まり、
結合係数 k が小さくなる。これにより第 2 項が小さくなり、Roが低減される。その結果、同じ
入力電圧環境においても高出力化が可能となる。このようにギャップを調整し等価抵抗を下げ
る方法は、高出力化だけを目的とした場合、良策であると言えるかもしれない。しかし、その
一方で弊害が生じる。 
式(4.2.1)より、等価抵抗 Roには、ワークコイルの導通抵抗 R1(主に銅損)も含まれていること
が分かる。ギャップの大小に限らずワークコイルの導通抵抗 R1 は一定であるため、等価抵抗
Roの値を低くするほど Ro全体に占めるワークコイルの導通抵抗 R1の割合が大きくなる。イン
バータ出力電流 Io が R1 に流れた時に消費される電力は、ワークコイルを発熱させるだけで鍋
等の調理器の加熱に寄与しない。このため Roに占める R1の増大は、ワークコイルでの発熱損
失の増大を意味する。このため、高出力化する場合においても、等価抵抗 Ro の値は出来るだ
け大きな値であることが望ましい。 
 
4.2.2 誘導加熱の効率 
前述したように、等価抵抗を下げ、高出力化させる方法は、ワークコイルでの発熱損失の増
大につながってしまう。これはまた、ワークコイル自体の発熱による絶縁皮膜の損傷という懸
念材料に繋がる。また、もう一つ大きな問題として、誘導加熱の効率を低下させる原因となる。
式(4.2.1)より、右辺第 2 項を Reとおくと、 
)2.2.4(RRR e1o L+=  
となり、等価抵抗 Roは、ワーキングコイルの導通抵抗 R1と、実負荷である鍋などの被加熱物
の実効抵抗 Re によって構成されていることが分かる。またそのときインバータが出力する電
力 Poは出力電流 Ioにより次式で表される。 
( ) )3.2.4(PPRRIRIP e1e1
2
oo
2
oo L＋＋ ===  
P1はワークコイルで消費される電力、Peは実負荷である被加熱物で消費される電力となる。こ
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こで、誘導加熱装置の効率ηは、出力電力 Poに占める被加熱物に吸収される電力 Peの割合によ
って表される。 
)4.2.4(
R
R
1
R
RR
RR
R
PP
P
P
P
o
1
o
1o
e1
e
e1
e
o
e
L−=
−
====η ＋＋  
式(4.2.4)より、等価抵抗 Ro が大きいほど、誘導加熱の効率ηが高くなることは明らかである。
つまり、効率ηを高めるためには、等価抵抗 Roを大きくする必要があり、Reを大きくすること
が求められる。 
これらのことから、ギャップ調整によって等価抵抗を変えて要求される出力を満たそうとす
る方法は、｢高効率だが低出力｣か｢低効率だが高出力｣のどちらかの選択を迫られることになる。 
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4.3 整合トランス(マッチングトランス)の利用 
4.3.1 産業用誘導加熱装置の整合トランス 
入力電圧や負荷の調整以外の高出力化方法として、高周波インバータと負荷との間に整合ト
ランスを設ける方法も考えられる。この方法は実際に、誘導炉、高周波焼き入れに代表される
産業用誘導加熱装置として利用されている。図 4.3.1 は、フルブリッジインバータに整合トラ
ンスを用いた誘導加熱装置の概略図である。 
3相電源
全波整流回路 インバータ回路
整合トランス
誘導加熱負荷
1次側 2次側
RoLo
Co
 
図 4.3.1 整合トランスを用いたフルブリッジ型高周波インバータの主回路例 
ここで、ネジや、ギヤなど精密部品を高周波焼き入れする場合について考えてみる。この場
合、被加熱物の物理的な大きさの制約などからワークコイルは小さいものが多い。そのため、
負荷インピーダンス(等価抵抗 Ro、等価インダクタンス Lo)は、極端に低くなる。また、表皮効
果を用いて表面焼き入れする場合、急速加熱をするため大電力が必要になる。つまり負荷イン
ピーダンスが低いことから負荷には大電流が流れることになる。しかし、このままでは、イン
バータに誘導加熱負荷を直接接続することは出来ない。 
一般に、フルブリッジインバータなどのインバータ回路は、回路を流れる電流と出力電流は
等しい関係にある。負荷インピーダンスが低くなると、出力電流は大きくなり、それはインバ
ータ回路を流れる電流も増大することを示す。つまりインバータ回路を流れる電流が大きくな
り過ぎると、半導体デバイスの導通損失の増大だけでなく、回路素子の損傷、破損の可能性が
懸念材料となる。そこで負荷インピーダンスをインバータ回路に見合った大きさに整合(マッチ
ング)する必要がある。これをインピーダンス整合という。一般的に整合トランスとは、インピ
ーダンス整合を目的としたトランスを指す。 
 トランスには昇圧トランス、降圧トランスとあるが、焼き入れなどの熱処理の場合は降圧ト
ランスを主に用いる。降圧トランスの場合、1 次側(インバータ側)は高電圧・小電流、2 次側(誘
導加熱負荷側)は低電圧・大電流となる。1 次側の電流を小電流に抑えることで、半導体デバイ
スでの導通損失を抑制することができ、放熱フィン等の冷却機器の大型化を防止出来る。 
以上のことを理想変圧器を用いた簡易的な関係式により確認する。 
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N1
I1
V1 N2
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V2
φ
Z
4.3.2 理想変圧器 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.3.2 理想変圧器 
図 4.3.2 は、理想変圧器である。理想変圧器を用いた場合、トランスの巻数比 a と電圧、電
流の関係は式(4.3.1)で示される。巻数比 a とは 1 次側コイル巻数と 2 次側コイル巻数の比を表
す。また、式(4.3.2)は、2 次側回路においてオームの法則を適用した式である。 
)2.3.4(ZIV
)1.3.4(
I
I
V
V
N
N
a
22
1
2
2
1
2
1
L
L
=
===
 
式(4.3.2)は、式(4.3.1)より、次式で表される。 
)3.3.4(Z
N
N
IZIV
2
2
1
1111 L





×=×=  
また、負荷インピーダンス Z を 1 次側に換算した値を Z1とすると、Z1と Z には次式の関係式
が成り立つ。 
)4.3.4(Z
N
N
Z
2
2
1
1 L





=  
 式(4.3.4)から類推されるように、負荷インピーダンス Z を 1 次側に置き換えると(N1/N2)2倍と
なる。つまり理想変圧器を電気的等価回路で表すと図 4.3.3 のように表すことが出来る。なお、
降圧トランスの場合、N1>N2となるように調整する。それによって 1 次側に換算された負荷イ
ンピーダンス Z1は大きくなり、1 次側を高電圧・小電流、2 次側を低電圧・大電流にすること
ができる。 
 
 
磁束
次側の電流
次側の電圧　　　　　
次側コイル巻数　　　
:
1:I
1:V
1:N
1
1
1
φ 負荷インピーダンス
次側の電流
次側の電圧　　　　　
次側コイル巻数　　　
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2:N
2
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Z1
I1
V1
 
図 4.3.3 負荷インピーダンスを 1 次側に等価置換した回路 
 
4.3.3 整合トランスの利用による業務用誘導加熱の高出力化 
この整合トランスを用いて本研究の目的であるインバータの高出力化に適用することを考
える。インバータの出力電力 Poは前述したように等価抵抗 Roを低減することにより高出力化
可能となる。そこでトランスの巻き数を N1<N2として等価抵抗 Ro を含む負荷インピーダンス
の 1 次側換算値 Z1 を小さくすればインバータの出力電力を大きくできる。従って、本研究に
整合トランスを用いる場合は昇圧トランスとなる。 
しかし、結論からいうと熱処理などの産業用誘導加熱装置で使われているような整合トラン
スを業務用調理器に採用することは難しい。まず産業用誘導加熱装置のような大電力用途では、
降圧トランスの利用がほとんどであり、その出力は数 100kVA～数 1000kVA である。なお、そ
の際用いられる整合トランスには、空芯コアのトランスが使用される場合がある。この場合、
漏れ磁束を低減することが出来ず、作業環境の悪化が指摘される。また、例えば漏れ磁束を防
ぐために珪素鋼板のようなコアを用いたとしてもそのコアサイズは大きく重いものとなって
しまう。さらにこれらの用途では、加熱時間は数秒程度あり、整合トランスの冷却系機器もそ
の定格運転時間に見合った形で設計されている。その一方で、50kW クラスの業務用誘導加熱
調理器では整合トランスの定格容量が 50kVA～100kVA と小さくコアサイズはかなり小さくな
る。しかし、連続定格運転時間が数時間にも及ぶ業務用誘導加熱調理器の場合、トランスで生
じる鉄損・銅損によって発熱が大きくなるという弊害がある。このため、その発熱分を冷却す
るための大型の装置が必要となり、整合トランスの大型化は避けられない。以上のことから設
置空間に限りがある業務用厨房や食品加工の現場で整合トランスを使用するのは現実的では
ないと考えられる。 
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4.4 昇圧チョッパ回路の利用 
4.4.1 昇圧チョッパ回路 
Ein
L D
So C
Eout
R
 
図 4.4.1 昇圧チョッパ回路 
受電設備を変更せずにインバータの出力電力を高出力化させる方法として、昇圧チョッパ回
路とフルブリッジインバータ回路を組み合わせる方法も考えられる。図 4.4.1 は、昇圧チョッ
パ回路である。Ein は三相交流電源を直流変換した入力電圧である。Eout は出力電圧、L は直
流インダクタ、D は出力ダイオード、So はスイッチ、C は平滑コンデンサである。昇圧チョッ
パ回路の動作は、まずスイッチ So が On することで、直流リアクトルに入力電圧 Ein が印加さ
れブースト動作となる。この間、平滑コンデンサの端子間電圧は、負荷抵抗 R への放電によっ
て低下する。この状態からスイッチ So を Off にすると、直流リアクトルに蓄えられた磁気エ
ネルギーが電流として出力ダイオードを通って放出される。この電流が平滑コンデンサを充電
し、出力電圧 Eout を回復する。つまり、平滑コンデンサの容量が十分に大きく、負荷抵抗を
流れる放電が小さければ、入力電圧以上に高めることが可能となる。また、スイッチ So の Duty
と入力電圧 Ein を用いて、出力電圧 Eout は次式より得られる。 
)1.4.4(Ein
Duty1
1
Eout L
−
=  
式(4.41)からも分かるように、スイッチ So の Duty が大きい場合、つまり On 期間が長いほど、
昇圧機能が高まる。なお、Dutyが 1 の場合、So は常時 On した状態であるため使用出来ない。 
昇圧限界があることに留意する必要がある。 
 
4.4.2 昇圧チョッパ回路の追加による高出力化 
図 4.4.2 に示した回路は昇圧チョッパ回路とフルブリッジインバータ回路を組み合わせたも
のである。S1～S4 は半導体デバイス、Ro、Loは誘導加熱負荷の等価抵抗, 等価インダクタンス, 
Coは直列共振キャパシタを示している。ここで平滑コンデンサ C の容量が十分に大きいとする
と、平滑コンデンサは別の直流電圧源として考えられる。つまり、Ed は昇圧チョッパ回路に
よって高められた高い電圧源となる。そのため、フルブリッジ型インバータは Ed の高い直流
電圧を受け取って動作するため、高出力化が可能になる。また、上述したように昇圧チョッパ
回路部のスイッチ So のデューティを変えることで、フルブリッジインバータの入力電圧でも
ある Ed をある程度調整することができる。これにより、出力電力の制御範囲がフルブリッジ
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型インバータ単体だけよりも広くなるという利点がある。 
Ein
L D
So Ed
S1
S2
S2
S4
Lo Ro Co
 
図 4.4.2 昇圧チョッパ回路とフルブリッジインバータ回路を組み合わせた場合 
しかし、昇圧チョッパ回路を追加することで、半導体デバイス(So, D)が 2 つ増えることにな
る。このためフルブリッジインバータの半導体デバイスと合わせると全部で 6 つ必要になる。
それは、冷却系統も含めた回路実装面積の拡大化につながる。また、IGBT やパワーMOSFET
などのスイッチングデバイスは 5 つあるため、ゲートドライブ制御回路も 5 つ必要になり、制
御の回路実装面積も拡大することが予想される。こうした回路部品の増加によって、製造コス
トの上昇や故障の発生する可能性が増し、信頼性の低下が懸念される。さらに第 8 章において
後述するが、半導体デバイスが増えたことによる導通損失やスイッチング損失の増加も考えら
れ、全体での電力変換効率の低下が避けられないと考えられる。 
 
以上、高出力化方法について検討を行った。その結果から、本研究では従来型フルブリッジ
インバータを高出力化するのではなく、高出力可能な新たな高周波インバータを提案する必要
があると考える。第 5 章以降に、高出力化を目的とした昇圧チョッパ回路を内包する高周波イ
ンバータについて記述する。 
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第 5章 昇圧チョッパ回路を内包した 3石型高周波インバータ 
第 4 章で述べたように、従来型インバータを高出力化させる場合、様々な弊害が起こる。入
力電圧を高圧化する方法では、受電設備の変更等、イニシャルコストの増大が問題となる。等
価抵抗を下げる方法では、ワークコイルでの発熱損失増大による誘導加熱の効率の低下という
弊害が起きる。整合トランス、昇圧チョッパ回路による高出力化では、回路実装面積の拡大化、
冷却系統の大型化、製造コストの増大と懸念材料がある。こうしたことから、それら問題を解
決すると考える昇圧チョッパ回路を内包した高周波インバータを提案する。回路構成、回路動
作より、高出力化方法について述べる。また、フルブリッジインバータとの出力電力の比較を
通して評価検討を行っている。 
  
5.1 回路構成 
図 5.1.1 は、高出力化を目的とした昇圧チョッパ回路を内包した 3 石型高周波インバータの
回路図(以降、3 石型昇圧インバータ)である。Ld はブースト用インダクタ、Ro と Lo は誘導加熱
負荷の等価回路定数(負荷抵抗、負荷インダクタ)、Co は直列共振用キャパシタ、Cd は従来型イ
ンバータの DC バスキャパシタに相当する。Sa、S1、S2 は半導体スイッチ(ここでは IGBT)、
Do は出力ダイオードである。Csn は S1 および、S2 の ZVS 用キャパシタである。Ld-Sa-Do に
よって構成される昇圧チョッパ回路は、DC バスキャパシタ Cd の電圧を入力電圧 Ein 以上に高
めることができる。この Cd の高い直流電圧を受け取って S1 および S2 が交互にスイッチング
することでインバータ動作をする。 
io
Ld
Lo Ro Co
Sa
S1
Cd
D1Do
D2S2
Csn
iLd
iSa
iS2
iS1
iDo
iCd
vSa
vDo vS1
vS2
vCd
vo
vLd
Da
 
図 5.1.1 昇圧チョッパ回路を内包した 3 石型高周波インバータ 
 
ここで、3 石型昇圧インバータの回路構成は、昇圧チョッパ回路と、直列共振負荷を持つ SEPP
型高周波インバータを接続したシステム構成と半導体デバイス数において似ている。しかし、
第 3 章 3.2 節で記載したように、SEPP インバータはフルブリッジインバータに比べて出力電力
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は単純比較で 1/4 にしかならない。そのため、昇圧比を 2 以上にしなければフルブリッジイン
バータよりも高出力化することは出来なくなる。ところが 3 石型昇圧インバータは動作上、フ
ルブリッジインバータと同様の振る舞いをする。例えば昇圧チョッパスイッチ Sa がインバー
タ回路の一部を兼ねており、Sa は S1 に同期して動作する。Sa と S1 が同時に On すると、出力
電圧は-vCd となる。また S2 のみが On している状態では、Ld に蓄積された磁気エネルギーが
Cd を充電するため Do が On となるため、出力電圧は+vCd となる。このように直流電圧 vCdが
共振回路に交互に印加されることから、動作としてはフルブリッジインバータと同等と考えら
れる。 
従って、昇圧動作で得られた高い電圧を受け取って擬似的なフルブリッジインバータが動作
するため、結果として出力電力を大きく引き出すことが可能となる。また使用する IGBT も 3
つで済むため回路構成がシンプルであり、ゲートドライブ回路等の付属回路も少数で済む。 
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5.2 動作原理 
 図 5.2.1に 3石型昇圧インバータの各部定常動作波形を示す。動作周波数 foの一周期を Toと
すると、3石型昇圧インバータの動作は図に示すような 6つの基本モードを持って行われる。
なお、ゲート信号電圧 vG1はスイッチ Sa 及び、S1 に供給され、vG2はスイッチ S2 に供給され
る。また、vG1、vG2 は同一タイミングのターンオンによる短絡現象を防ぐため、デッドタイム
Tdを挟んで交互に On-Off 動作を繰り返す。ここで 3 石型昇圧インバータの動作周波数 foは誘
導加熱負荷の等価インダクタ Loと直列共振キャパシタ Coで決まる共振周波数より高めの値に
設定している。これにより電流遅れ動作が可能となり、S1 と S2は自然に ZVZCS ターンオン
が可能となる。また、S2に対して小容量キャパシタ Csnを並列接続することで S1と S2の ZVS
ターンオフが実現される。 
次に各動作モードの等価回路図(図 5.2.2)をもとに、3 石型昇圧インバータのスイッチング動
作モードについて順を追って説明する。なお、入力電圧 Ein とは、3 相交流を整流したあとの
直流電圧を指している。 
Td
vG1
iLd
vLd
vCd
1 Mode
vG2
To
Td
To/2
2 3 4 5 3 6
iCd
vCd
iDo
vDo
iSa
vSa
iS1
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iS2
vS2
io
vo
vCd
vCd
vCd
 
図 5.2.1 各部定常動作波形 
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図 5.2.2 Mode1における等価回路と各部動作波形 
(Mode1) 
負荷電流 ioが正でダイオード Doを通して Cdが充電されている状態から、Saおよび S1にゲー
ト信号電圧 vG1を入力すると、Mode1となる(図 5.2.2)。Saがターンオンすることで直流インダ
クタ Ldに入力電圧 Einが印加されてブースト動作となり、Ldを流れる電流 iLdは緩やかに増加
する。また、等価インダクタ Loと共振キャパシタ Coによって構成される負荷共振回路は、共
振周波数帯の電流しか流さない。そのため、負荷には共振上の電流 ioが供給され、スイッチ Sa
を流れる電流 iSaは、iLd－ioの電流が流れる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 5.2.3 Mode2における等価回路と各部定常動作波形 
(Mode2) 
Lo-Coの電流共振により、負荷に負の電流が流れ、Saと S1が導通するMode2になる(図 5.2.3)。
このとき、Cdに蓄えられた電荷は負荷を通して放電される。また、Saがオンしていることか
ら Ldには引き続き入力電圧 Einが加わり、iLdは緩やかに増加する。なお、Do、S2の端子間電
圧 vDo、vS2は Cdの端子間電圧 vCdに等しい。 
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図 5.2.4 Mode3における等価回路と各部動作波形 
(Mode3) 
Sa、S1がターンオフすると、Csnの電荷が負荷を流れる電流により引き抜かれる(図 5.2.4)。こ
の間、S2の端子間電圧 vS2はある傾きをもってゼロになり、vS1はある傾きをもってゼロから
vCdまで変化する。これにより、S2は ZVSターンオフすることが可能になる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 5.2.5 Mode4における等価回路と各部動作波形 
(Mode4) 
Csnの放電が終わると、Doと D2が導通するMode4になる(図 5.2.5)。このとき、Loを流れる
電流の連続性により、負荷には Do-D2を通して負の電流が流れ続ける。Ldは、Mode1、2のブ
ースト動作で蓄えた磁気エネルギーを電流として放出し、Doを通して DCバスキャパシタ Cd
を充電する。このMode4の間に S2にゲート信号電圧 vG2を与えておく。なお、Sa、S1の端子
間電圧 vSa、vS1は Cdの端子間電圧 vCdに等しい。 
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図 5.2.6 Mode5における等価回路と各部動作波形 
(Mode5) 
Lo-Coの電流共振により負荷電流が再び正になると、Doと S2が導通するMode5になる(図 5.2.6)。
負荷電流に流れる電流 ioは Lo-Coにより共振状となる。また、Doを流れる電流 iDoは iLdと io
の差分となる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 5.2.7 Mode3における等価回路と各部動作波形 
(Mode3) 
S2をターンオフすると、負荷を流れる電流が Csnを充電する(図 5.2.7)。このとき、電流路の等
価回路は先のMode3と同じであるが、負荷を流れる電流の向きが逆になっている。Csnの充電
に伴って、vS2はゼロから徐々に vCdに変化し、vS1はゼロになる。これにより、S2の ZVSター
ンオフが実現する。 
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図 5.2.8 Mode6における等価回路と動作波形 
(Mode6) 
Csnの電圧 vS2が vCdに達すると、Doと D1が導通するMode6になる(図 5.2.8)。負荷に流れる
電流波形は Lo-Coにより共振状となる。このため、Mode5に引き続き Doを流れる電流 iDoは iLd
と ioの差分となる。 
 
以上の 6つの動作を順番に繰り返すことで、負荷に高周波交流電力を供給している。 
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5.3 回路パラメータの考察 
5.3.1 直流インダクタ Ldと DCバスキャパシタ Cdの考察 
図 5.1.1に示す 3石型昇圧インバータにおいて直流インダクタ Ldは DCバスキャパシタの電
圧 vCd を昇圧する目的において設置されている。つまり直流電流源として作用するように電流
リプル(脈流)を低減することを目的としていない。これらのことから直流インダクタを設計す
る際には、昇圧作用にどのように影響があるかを検討することが重要である。そこで DCバス
キャパシタ DC に印加される電圧 vCdの最大電圧 vCd-peakがどのような影響を受けるかシミュレ
ーションにより検討した。図 5.3.1はその一例である。Saの Dutyは、昇圧比が 2 となるように
0.5 としている。 
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図 5.3.1 Ld の値による vCdの変動特性例 
3 石型昇圧インバータにおいて直流インダクタ Ld は、昇圧作用を引き出すために用いられ
ている。そのため十分な昇圧機能さえあれば、Ld は小さい値の方が回路の小型化、小スペー
スの観点から好ましい。ところが、図 5.3.1 から明らかなように、直流インダクタをある値ま
で小さくすると、DC バスキャパシタ Cd の最大電圧 vCd-peakが大きく跳ね上がり高電圧が発生
していることが分かる。これは直流インダクタの値が小さいことで DC バスキャパシタに供給
される直流電流に振幅の大きなパルス状の充電電流成分が重なり、それに伴い vCd の瞬時値が
大きく起伏変動しているためと考えられる。つまり、Ld を小さい値に設定し高電圧を DCバス
キャパシタに印加する場合、スイッチの耐電圧と同様にキャパシタの耐電圧に注意しなければ
ならない。また耐電圧の範囲内だとしても、Ld を小さくすることによるもう一つの弊害を考
慮する必要がある。 
 一般にトランスなどのコイルは巻数が少なければ少ないほど、コイル自身の銅損が小さくな
り発熱による損失が低減される。さらに、巻数が少ないほどコイル自身も小さく済み、回路実
装面積の小型化にも繋がる。しかし、コイルのインダクタンスが小さくなると、ファラデーの
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電磁誘導の法則から流れる電流の変化率が増大する。また、磁束は電流と比例関係にあるため、
発生する磁束の最大値も増大する。これにより、発生する磁束の漏れ磁束成分が増大しないよ
うにこの最大磁束に合わせてコアサイズを大きくする必要がある。つまりコイル巻数を少なく
したことによってコアサイズが大きくなり、元のサイズよりも実装面積が拡大化してしまうこ
とがあり得る。そのため、DC バスキャパシタに用いるキャパシタの耐電圧の範囲内だとして
も安易にインダクタンスを小さくすることは推奨出来ない。 
 また、DCバスキャパシタ Cd は、直流電圧源としての役割を担っている。直流電圧源として
機能するためには、共振キャパシタ Co よりも数倍～数十倍と十分大きな容量に設定する必要
がある。ただし、Cd を用いるキャパシタは周波数特性の優れた物を使うことが求められる。
したがって容量増加のためにアルミ電界コンデンサを採用することは現実的ではない。 
 
5.3.2 直列共振キャパシタ Coの選定 
ワークコイルと被加熱物で構成される誘導加熱負荷の等価インダクタンス Loと等価抵抗 Ro
が得られている条件において、直列共振キャパシタ Co の適正値を計算により導き出す。すで
に示したように昇圧チョッパ回路を内包した 3 石型高周波インバータは Loと Coによって決ま
る共振周波数よりも高めの周波数で動作させる。これにより、出力電圧に対して出力電流の位
相が遅れる。この電流位相遅れ状態で電流共振をさせると、S1 および S2 の ZVZCS ターンオ
ンが容易に実現出来る。 
ここで、この位相遅れ時間を Tθ[s]、位相遅れ角をθ[rad]、動作周波数を fo[Hz]とすると、 
)1.3.5(To Lθω=θ  
ただし oo f2π=ω である。またこのとき誘導加熱負荷は R-L-C 直列共振回路により、位相遅れ
角θ[s]は 
)2.3.5(
R
C
1
L
tan
o
oo
oo
1
L
ω
−ω
=θ −  
と表せる。 
なお、Tθは半導体スイッチの短絡を防止するためにゲート信号に与えられるデッドタイム Td
より長いことが求められる。 
)3.3.5(TT d L≥θ  
出力電流の波形を正弦波と仮定すると、位相遅れ時間 Tθは Lo、Ro、Co、ωを使って次式で表す
ことが出来る。 
)4.3.5(
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よって、式(5.3.2)式の条件を満足する直列共振キャパシタ Coは次式で与えられる。 
( )
)5.3.5(
TtanRL
1
C
dooooo
o Lω−ωω
≥  
ただし、実際にはインバータ出力電圧が方形波に近いため、出力電流波形は正弦波にならず、
若干変形する。このため位相遅れ時間 Tθは余裕を持った設計をする必要がある。 
 
5.3.3 出力電力の推定と誘導加熱負荷の選定 
 第 4章で詳述したように昇圧チョッパ回路の出力電圧 Ed は次式から求められる。 
)6.3.5(Ein
D1
1
Ed L
−
=  
ここで昇圧チョッパ回路を内包した 3 石型高周波インバータに置き換えると、Ed は DC バス
キャパシタ Cd の平均電圧、Ein は 3 相交流を整流しインバータへの入力直流電圧に相当する。
また昇圧チョッパスイッチ Saのデューティーを D としている。 
この直流平均電圧 Ed を受けて、Do-Sa-S1-S2 で構成される擬似的なフルブリッジインバータ
が動作する。なおインバータの出力電圧 Voに含まれる基本波実効値 V1が実際の出力電圧の実
効値となり、それはフーリエ級数展開により次式で与えられる。 
)7.3.5(Ed9.0Ed
22
V1 L≅π
=  
またインバータの出力電流の実効値 Ioは、共振キャパシタも含めた誘導加熱負荷のインピーダ
ンスを Zとすると、 
)8.3.5(
C
1
LR
V
Z
V
I
2
oo
oo
2
o
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o L
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

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

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==  
となる。このとき得られるインバータの定格電力 Po-maxはおおよそ次式で与えられる。 
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なお、式(5.3.9)は、第 3 章 3.1 説でも述べた昇圧チョッパ回路を付け足したフルブリッジイン
バータにおいても適用出来るもので、昇圧チョッパ回路を内包した 3石型高周波インバータだ
 
 
              第 5章 昇圧チョッパ回路を内包した 3石型高周波インバータ 
 
 36
けに限ったものではない。すなわち、フルブリッジインバータに対してどの程度高出力化出来
るかは式(5.3.6)によって決まることに留意する。 
 このようにして、昇圧チョッパ回路を内包した高周波インバータの出力電力の推定が可能と
なった。ここで高周波インバータ電源と誘導加熱負荷装置を含めたシステムの設計をする上で
の要点をまとめる。まず動作周波数 foと出力電流の位相遅れ時間 Tθを予め決め、位相遅れ角θ
を求めておく。さらに要求される定格電力 Po-maxと得られる入力電圧 Ein の値から Roの値をお
おまかに推定する。Roの値はワークコイルと被加熱物、さらにはその間の空隙の調整によって
決まり、同時に Lo の値も決定される。これにより直列共振キャパシタ Co の容量が式(5.3.5)よ
り容易に求めることが可能となる。 
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5.4 出力電力の評価検討 
3 石型昇圧インバータの回路構成、動作原理から高出力化が可能であることを示した。ここ
では実際に 3 石型昇圧インバータが従来型高周波インバータと比較して、どの程度の出力が得
られるのかシミュレーションにより検証した。比較対象にはフルブリッジインバータを用いて
いる。また、実際に 3石型昇圧インバータのスケールモデルを試作し動作の確認実験を行った。
なお、その際用いた各回路パラメータは次のように定めた。 
 
5.4.1 各回路パラメータの設計 
 各回路パラメータの設定は、実際に 3 石型昇圧インバータのスケールモデルを試作すること
で決定した。まず出力動作条件として可聴周波数域とならないよう動作周波数を fo=22kHz、デ
ッドタイム Td=2µsとした。また ZVS動作を得るためには、出力電流の位相遅れ時間 Tθがデッ
ドタイム Tdよりも長いことが求められる。そのため、位相遅れ時間 Tθは 3.5µsと設計した。    
入力電圧は 3 相 200V を想定している。その際出力電力は 50kW 程度となるよう、式(5.3.9)
から等価抵抗 Ro を算術した。その結果、Ro を 3.5Ω前後に調整すべきということが分かった。
次に実際のスケールモデルによる等価抵抗の調整を行った。その際スケールモデル用の負荷と
して、直径 268mmのリッツワイヤコイルと直径 295mmの鉄製鍋を用いた。またコイルと鍋と
の間の空隙距離(ギャップ)は、絶縁物を配置することで約 12mmとした(図 5.4.1 参照)。ここで
コイルと被加熱物で構成される誘導加熱負荷の等価インダクタンス Loと等価抵抗 Roは、LCR
メータのように数 V の低電圧で計測した値と数 10V 以上の電圧を加えて電力を投入したとき
とで大きく異なることが知られている。このため Lo、Ro の選定をするにあたり、高周波イン
バータで 500W程度の電力を投入し、出力電流、出力電力、位相差、出力周波数から、Roの値
を 3.5Ωに調整した。その結果、Loの値も自然に決まり、Lo=42µH程度となった。最後に式(5.3.5)
により共振コンデンサは Co=1.8µFとした。 
 以上の設定値、負荷条件から、3石型昇圧インバータの各回路パラメータを表 5.4.1に設定し
た。また、出力電力の比較をするにあたりフルブリッジインバータの入力条件、出力条件、負
荷条件は同一条件としている。表 5.4.2にそのパラメータ条件を示す。 
268mm
295mm
Gap  
  12mm
Work coil
     Pan
 
図 5.4.1 スケールモデルに用いた誘導加熱負荷状態図 
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表 5.4.1 3石型昇圧インバータ                 表 5.4.2 フルブリッジインバータの 
のパラメータ条件   パラメータ条件 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
パラメータ 記号 値 単位
直流電圧源 Ein 50 V
動作周波数 fo 22 kHz
等価インダクタ Lo 42 µH
等価抵抗 Ro 3.5 Ω
共振キャパシタ Co 1.8 µF
デッドタイム Td 2 µs
DCバスキャパシタ Cd 6 µF
直流インダクタ Ld 128 µH
ZVS用キャパシタ Csn 47 nF
パラメータ 記号 値 単位
直流電圧源 Ein 50 V
動作周波数 fo 22 kHz
等価インダクタ Lo 42 µH
等価抵抗 Ro 3.5 Ω
共振キャパシタ Co 1.8 µF
デッドタイム Td 2 µs
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5.4.2 シミュレーションによる検証 
シミュレーション解析には、パワーエレクトロニクスシミュレーションソフト Psim を用い
た。図 5.4.2 に示すのは、シミュレーションに用いた 3 石型昇圧インバータの主回路であり、
図 5.4.3 がフルブリッジインバータの主回路である。また、図 5.4.4に示すように同じ制御回路
をそれぞれのインバータに用いている。各シミュレーション条件は、表 5.4.1、表 5.4.2 のとお
りである。なお、シミュレーションの計算刻みは、22kHz の現象をより明確に把握するため、
1 周期あたり 1000 点程度の計算結果が得られるよう 2×10-8s に設定している。表 5.4.3 にシミ
ュレーション結果を示す。 
 
 
 
 
図 5.4.2 3石型昇圧インバータの主回路     図 5.4.3 フルブリッジインバータの主回路 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 5.4.4 各インバータに用いた制御回路 
表 5.4.3 シミュレーション解析結果 
単位 3石型昇圧インバータ フルブリッジインバータ
出力電流 A 21.1 11.6
出力電圧 V 89.3 50
出力電力 W 1558.2 471.0  
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100V/div, 10A/div, 5µs/div
i O
v O
100V/div, 10A/div, 5µs/div
i O
v O
 
図 5.4.5 3石型昇圧インバータの       図 5.4.6 フルブリッジインバータの 
         シミュレーション波形            シミュレーション波形 
図 5.4.5は 3石型昇圧インバータ、図 5.4.6フルブリッジインバータのそれぞれの出力電圧 vo、
出力電流 io のシミュレーション波形を示している。ここで波形表示レンジは同一としている。
そのためフルブリッジインバータと比べて、3 石型昇圧インバータの出力電圧 voの振幅が大き
くなっていることが分かる。これにより、出力電流の振幅も大きくなっており、結果としてフ
ルブリッジインバータ 471.0W に対して、3 石型昇圧インバータは 1558.2W と高出力が得られ
ている。 
ここで、出力電力の推定を試みることにより理論値との相互性を確認する。シミュレーショ
ンにおけるスイッチに入力する信号電圧の Dutyは 0.5である。ただし、動作周波数 fo＝22kHz、
デッドタイム Td=2µsであることから、実際の Dutyを計算すると 0.456となる。つまり式(5.3.6)
から、3石型昇圧インバータの DCバスキャパシタの電圧は、最大で入力電圧の 1.83倍となる。
よって出力電力はフルブリッジインバータの最大 3.35 倍程度になることが見込まれる。シミュ
レーションにより得られた出力電力からも 3石型昇圧インバータは、フルブリッジインバータ
の約 3.35倍と、理論に基づいた値が得られていることが分かる。 
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5.4.3 スケールモデルによる検証 
 
 
 
 
 
 
 図 5.4.7 実験回路構成図 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 5.4.8 3石型昇圧インバータの主回路外観 
図 5.4.7にスケールモデルに用いた 3石型昇圧インバータの実験回路構成を示す。また図 5.4.8
はそのときの 3石型昇圧インバータの主回路外観写真である。半導体デバイス Do と Saおよび
S1 と S2には 2in1 の IGBT モジュールを１個ずつ使用した。直流インダクタ Ld には 510µH の
コア付きコイルを 4 並列として用いている。DC バスキャパシタ Cd については 3µF のフィル
ムコンデンサを 2並列、共振キャパシタ Coは 0.22µFのコンデンサを 8並列としている。また、
誘導加熱負荷は、回路パラメータの選定で用いた鉄鍋とワークコイルをそのまま用いている(図
5.4.1 参照)。入力直流電圧 Ein については、ボルトスライダで調整した 3 相交流電圧を、全波
整流回路で直流変換し、平均電圧が 50Vとなるようにした。なお、主回路に使用した各部品の
直
流
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Q'
① ⑭
⑬
⑫
⑪
⑩
⑨
⑧⑦
⑥
⑤
④
③
②
① ⑭
⑬
⑫
⑪
⑩
⑨
⑧⑦
⑥
⑤
④
③
②
100kΩ
10kΩ
10kΩ
0.33nF
Vcc Vcc
1kΩ
1nF
1nF
1kΩ
Q
QO'
QO
74HC04 74HC74
①
⑭
⑬
⑫
⑪
⑩
⑨⑧
⑦
⑥
⑤
④
③
② ⑮
⑯
74HC123
0.33nF
0.33nF
10kΩ
Vcc
Vcc
QO'
QO
Q2
Q1
① ⑭
⑬
⑫
⑪
⑩
⑨
⑧⑦
⑥
⑤
④
③
②
74HC08
Q1
Q
vG1
Q2
Q'
vG2
Vcc
Rf
CTd
RTd
仕様は表 5.4.4 の通りである。これらの仕様により、スケールモデルに用いた各素子の値は表
5.4.1とほぼ同一に設計した。 
表 5.4.4 主回路部品及び仕様 
部品 仕様・個数 メーカー名・型番
IGBTモジュール
(Sa, Da, S1, S2)
定格 100A, 600V・2個 三菱電機・CM100DU-12F
直流インダクタ (Ld) 510µH, 4並列 HA4020-0515
DCバスキャパシタ (Cd) 3µF, 2並列 C200T
共振キャパシタ (Co) 0.22µF, 8並列 RC24P801
 
 また、図 5.4.9 はスケールモデルに用いた制御回路図を示している。表 5.4.5 はスケールモデ
ルの制御回路に用いた部品の仕様である。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 5.4.9 スケールモデルに用いた制御回路図 
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表 5.4.5 制御回路構成部品 
部品名 メーカー 型番
Hex Inverter 東芝 74HC04
Dual D-Type Flip Flop
With Preset and Clear
東芝 74HC74
Dual Retriggerable
Monostable
東芝 74HC123
Quad 2-Input AND Gate 東芝 74HC08
 
図中の 74HC04 は NOT 回路を利用した発振回路であり、Rf を変えることによって出力周波
数を変えることが出来る。また、74HC04で出力される方形波の信号は完全に Duty=0.5 の波形
では無い。このため Dタイプフリップ(74HC74)を用いて、Duty=0.5 の方形波を生成している。
さらに、スイッチに入力するゲート信号にデッドタイムを与えるため、モノステーブル
(74HC123)と AND 回路(74HC08)を用いている。デッドタイムは 74HC123中の CTdと RTdの時定
数によって決められる。デッドタイムの長さを調整出来るように RTdには可変抵抗を用いてい
る。また、スイッチ Sa、S1 とスイッチ S2 に入力する信号は 180 度反転した信号波形が必要に
なる。そこで NOT 回路により反転させた信号を作っている。これにより、シミュレーション
と同様の信号電圧 vG1、vG2をスイッチに入力することが出来る。 
 図 5.4.10はスケールモデル実験から得たインバータ出力電圧 voと出力電流 ioの実測波形であ
る。シミュレーションとほぼ同様の実測波形が得られていることが確認出来る。なお実験では、
出力電流は 20.8A、出力電力は 1514.0Wが得られた。 
100V/div, 10A/div, 5µs/div
i O
v O
 
図 5.4.10 インバータ出力電流 ioと出力電圧 voの実測波形図 
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第 6章 出力電力制御の評価検討 
 
6.1 出力電力制御の選定とその評価要素 
 3 石型昇圧インバータが従来型フルブリッジインバータと比べても高出力化可能であること
を前章までに示した。ここでは出力電力の制御の検討を行う。3 石型昇圧インバータは、業務
用誘導加熱調理器への対応を想定している。そのため火力調節に当たる出力電力の制御は必要
不可欠である。そこで、第 3 章にて前述した電力制御方法の中から、3 石型昇圧インバータに
適用可能な制御方策を導くことにした。ここで検討する電力制御方法は以下の 3 方策とする。 
【検討対象】 
・PFM 電力制御 
  ・PWM 電力制御(非対称 PWM電力制御) 
・位相シフト PWM電力制御 
まず、PFM 電力制御は、制御方式が簡単かつ、出力電力の制御範囲が広いという特徴を有し
ている。ここで、3 石型昇圧インバータは、一台の高周波インバータによって高出力化を目的
としている回路である。そのため家庭用マルチバーナータイプのように、出力周波数の差によ
る干渉音は発生しない。つまり 3 石型昇圧インバータにも適用可能であると考え検討対象とし
た。 
PWM 制御は、前述したように制御則が簡単であることから様々なインバータ回路に用いら
れることが多い。出力電力の連続的な制御も可能である。今回は PWM 制御の中でも最も一般
的な非対象 PWM 制御を用いて検討した。 
位相シフト PWM 電力制御については、フルブリッジインバータ回路のように複数台のブリ
ッジ構成を持った回路に用いられる。3 石型昇圧インバータの回路構成は SEPP インバータの
構成に似ているが、その動作はフルブリッジインバータに相等する。そのため位相シフト PWM
電力制御は本インバータの電力制御方法として適用可能であると考えた。 
なお、PDM 電力制御は、連続的な出力電力の制御が難しいという観点から検討対象から除
外した。 
 次に評価要素として次のことに注意して検討を行った。 
【評価要素】 
  ・出力電力の制御範囲 
  ・デバイスに印加される最大電圧値(vCd-peak) 
出力電力の制御範囲は、本研究が誘導加熱調理器を想定していることから出来るだけ幅広い
制御範囲が求められる。また、3 石型昇圧インバータは昇圧機能を有しているため DC バスキ
ャパシタの電圧 vCd は高い直流電圧源となる。その高い直流電圧が、擬似的なフルブリッジイ
ンバータ動作により半導体デバイスに印加されることになる。ここでスイッチに印加される電
圧が高ければ高いほど、より耐電圧の高いスイッチングデバイスが必要になる。一般に耐電圧
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IGBT は飽和電圧も若干高めになるため、導通損失が増大しやすい。このため必要以上に高い
定格電圧(高電圧)の IGBT を用いることは電力変換効率の観点から好ましくない。また IGBT
の定格電圧を高くすることは、デバイスコストの増大に繋がるため留意が必要である。そのた
め、効率およびコストの観点から考えると、半導体デバイスに印加される電圧は低く、かつ高
出力化可能であり制御範囲も広いものが 3石型昇圧インバータに最も適した電力制御方法と考
えられる。 
なお、評価検討にはパワーエレクトロニクスシミュレーションソフト Psim を用いた。図 6.1.1
に示すのは次節以降のシミュレーション解析に用いた 3石型昇圧インバータの主回路図を示し
ている。また表 6.1.1 はシミュレーションに用いた共通パラメータである。 
 
図 6.1.1 3石型昇圧インバータの主回路図 
表 6.1.1 共通パラメータ 
パラメータ 記号 値 単位
直流電圧源 Ein 270 V
等価インダクタ Lo 70 µH
等価抵抗 Ro 3.5 Ω
共振キャパシタ Co 1 µF
デッドタイム Td 2 µs
DCバスキャパシタ Cd 9 µF
直流インダクタ Ld 90 µH
ZVS用キャパシタ Csn 33 nF
計算刻み幅 Ttime 2×10-8 s
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6.2 PFM電力制御 
 PFM 電力制御とは、スイッチに入力する信号電圧の On時間と Off時間の和である一周期の
長さ To を可変することで実現される。すなわち、スイッチング周波数でもある動作周波数 fo
を変えることで出力電力の制御を行う方法である(図 6.2.1)。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 6.2.1 信号電圧波形の概念図    図 6.2.2 共振特性曲線                
ここで 3 石型昇圧インバータは直列共振回路であることから等価インダクタ Lo、共振キャパ
シタ Coによって定まる固有の共振周波数を持つ。共振周波数 frは次式で示す。 
)1.2.6(
CL2
1
fr
oo
L
⋅π
=  
図 6.2.2 は動作周波数に対するインバータ出力電流の変化を表す曲線である。これを共振特
性曲線といい、インピーダンスの増減に逆比例する形で出力電流の振幅が変化し、共振周波数
frで動作させるときに出力電流は最大となる。一方、共振周波数と動作周波数に差を設けるこ
とで出力電流を小さくし出力電力を絞ることが可能である。なお、共振周波数よりも高い周波
数帯では、直列共振回路が誘導性負荷となり、電圧に対して電流の位相が遅れる動作となる。
逆に低い周波数帯では直列共振回路が容量性負荷となり、電圧に対して電流の位相が進む動作
となる。 
 3 石型昇圧インバータの動作周波数 foは共振周波数よりも高い値に設定している。つまり、
PFＭ電力制御でのインバータ動作は誘導性となり、出力電力の制御は動作周波数を大きくし出
力電力を絞る制御となる。 
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図 6.2.3 PFM 電力制御における制御回路図 
図 6.2.3 はシミュレーションによる PFM 電力制御の検討に用いた制御回路を示している。主
回路は図 6.1.1、各回路パラメータは表 6.1.1 の通りである。このとき共振周波数 frが約 19kHz
である。S1 および、S2の ZVS 動作を得るために動作周波数は遅れ動作となるようにし、20kHz
～40kHz まで変えて電力制御を行った。また、スイッチに入力される信号はデッドタイム Td
を含めて Duty=0.5 である。そのため実際の Dutyであるスイッチ On時間の比は 0.5 よりも若干
小さくなる。 
図 6.2.4 は出力電力 Poと DC バスキャパシタ Cd の最大電圧 vCd-peakの周波数特性を示してい
る。出力電力は誘導加熱負荷を流れる電流の実効値 Ioを求めて Po=Io2Roの式で算出した。 
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図 6.2.4 Poと vCd-peakの周波数特性 
 図 6.2.4 より出力電力 Poは約 15kW まで出力電力を絞ることが出来た。ただし、DC バスキ
ャパシタの最大電圧 vCd-peakを見ると、ある点から上昇傾向にあることが分かる。一般的にデバ
イス端子間電圧が高くなるほどスイッチング損失も増加しやすい傾向にある。このため、本イ
ンバータに PFM 制御を用いると、出力電力を絞る過程において、スイッチング損失が増大す
る恐れがある。それはそのまま電力変換効率の低下につながる為、注意が必要である。また、
15kW時点において vCd-peakの値が 1500V を超えている。一般に業務用誘導加熱調理器に用いら
れる高周波インバータには 600V から高くても 1200V 耐圧の IGBT が使用される。電力変換効
率およびコスト効果を考えた場合、3 石型昇圧インバータに PFM 電力制御を用いることは現実
的では無いと考える。 
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6.3 非対称 PWM電力制御 
PWM電力制御は、スイッチに入力する信号電圧の On時間と Off時間の比を可変させること
で出力電力を制御する方式である。つまり Duty(式(3.2.1)参照)を変えることにより出力電力を
制御することが出来る。このとき動作周波数 foは一定であるため、一定周波数制御の一つであ
る。また動作周波数が一定であるため干渉音の問題も発生しない。 
To
TOn TOff
vG1
vG2
vG1
vG2
vG1
vG2
TOn
TOn
Duty
小
大
 
   図 6.3.1 非対称 PWM制御における信号電圧波形の概念図 
図 6.3.1は非対称 PWM制御を行う信号電圧の概念図である。Dutyを変化させることで負荷
に供給される電圧及び電流が変化する。なお、一般に Duty が小さいときほど負荷に印加され
る電圧が低減されるため出力電力は小さくなる。Dutyを大きくするとその傾向は逆となる。 
3石型昇圧インバータはスイッチ Saの Dutyを変えることで昇圧比を変え高出力化させる回
路である。そのため Saの Dutyを変えることで出力電力の制御も可能であると考えた。     
ここでは次のパターンについて検討した。なおスイッチ Saには本来デッドタイム Tdを設ける
必要は無い。ただし、本研究においては、S1と同様に Saの Dutyは、デッドタイムを含めた値
として定義する。図 6.3.2は信号電圧の概念図である。 
【検討パターン】 
・スイッチ S1 に入力する信号電圧 vS1の Dutyを固定し、vSaの Dutyを変えて出力電力
の制御を行う。その際 S1の Dutyは、0.45、0.5、0.55の 3パターンについて検討した。 
vG1
vG2
vGa
To
TOn TOff
TOn小
vGa
vGa
Td
小
SaのDuty
 
   図 6.3.2 信号電圧波形の概念図 
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図 6.3.3はシミュレーションに用いた制御回路図である。主回路は図 6.1.1で示した回路を用
いている。なお、動作周波数は fo=21kHzに固定し、回路パラメータ、解析条件は表 6.1.1のと
おりである。 
 
 
 
 
 
 
 
図 6.3.3 非対称 PWM電力制御における制御回路図 
次にシミュレーション結果を示す。図 6.3.4 は、Saの Dutyに対する出力電力 Poと DCバス
キャパシタに印加される最大電圧 vCd-peakの関係を示している。なお図中の点線で描かれた領域
は Sa もしくは S2 を流れる電流のゼロクロスがゲート信号電圧の立ち上がり近辺になるため、
スイッチの端子間電圧が短時間に急変する。このため第 7章、58ページにおいて後述するが、
好ましい動作状態とは言えない。ここでは、電力の制御範囲としては含めず、参考までに表示
することにした。これ以降、点線で描かれた領域は同様の動作状態であり、出力電力の制御範
囲に含めないものとする。 
 
 
 
 
 
 
 
 
(1)S1-Duty=0.4、Saの Duty制御    (2)S1-Duty=0.45、Saの Duty制御 
 
 
 
 
 
 
 
(3)S1-Duty=0.5、Saの Duty制御   (4)S1-Duty=0.55、Saの Duty制御 
図 6.3.4  Saの Dutyに対する出力電力 Poと Cd最大電圧 vCd-peakの関係図 
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図 6.3.4より、S1の Dutyを大きくすることで、出力電力の最大値が大きくなる傾向にある反
面、出力電力の制御範囲が極端に狭くなってしまうことが分かる。また出力電力の制御範囲が
広い(1)においても、ある時点から vCd-peakの電圧が上昇傾向にある。つまり PFM電力制御と同
様に、出力電力を絞る過程においてスイッチング損失が増大し、電力変換効率の低下は免れな
いと考えられる。 
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6.4 位相シフト PWM電力制御 
本来、位相シフト PWM電力制御は、ブリッジ構成されたフルブリッジインバータ等に用い
られる電力制御である。これまでにも述べてきた通り、3 石型昇圧インバータは、その動作特
性上、Do-Sa-S1-S2 の擬似的なフルブリッジインバータ回路と同等と考えられる。そのため位
相シフト PWM電力制御を適用することを検討した。 
vG1, vGa
io
vo
vG2
vCd
vCd
To
Td Td
-vCd投入期間 +vCd投入期間
 
図 6.4.1 信号電圧と出力電圧 vo、出力電流 ioの関係図 
図 6.4.1 は各部定常動作波形から抜粋した、信号電圧と出力電圧 vo、出力電流 ioの関係を示
している。ここで、出力電圧として vCdが印加されている期間について考察する。まず vGaが入
力されている期間に-vCdの電圧が出力されている。またスイッチ Saがターンオフしてからスイ
ッチ S2 がターンオフする期間において+vCdの電圧が出力されている。これより推測すると、
信号電圧 vGa に位相差をもたせることで出力電圧として印加される±vCd の期間が調整される。
つまり出力電圧の実効値が変わり出力電流が変わるため結果として、出力電力を制御出来ると
考えられる。実際には、vG1に対して vGaの位相を遅らせるようにした。 
      
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 6.4.2 信号電圧波形の概念図       図 6.4.3 位相シフト PWM電力制御 
における制御回路図 
図 6.4.2 は 3 石型昇圧インバータに用いた位相シフト PWM 電力制御の信号電圧波形の概略
図である。また、図 6.4.3は、3石型昇圧インバータに用いた位相シフト PWM電力制御の制御
回路図である。S1、S2、Saの信号電圧波形の Dutyはデッドタイムを含めた値としている。Tshift
vG1
vG2
vGa
To
TOn TOff
Tshift
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は vG1と vGaとの位相差を表している。そのため vGaが vG1と完全に同期して立ち上がるタイミ
ングを Tshift=0 [µs]と設定した。なお、インバータ動作周波数 foに関しては、平成 15年度修士
論文｢誘導加熱用高周波ソフトスイッチング電源に関する研究｣(山口巧著)を参考に、共振周波
数 fr で動作させることにした。その他の回路パラメータは表 6.1.1 と同じであり、主回路は図
6.1.1を用いている。以下にシミュレーション結果を示す。 
 
 
 
 
 
 
(1)S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.55             (2)S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.6 
 
 
 
 
 
 (3)S1-Duty=0.4, Sa-Duty=0.55                (4)S1-Duty=0.4, Sa-Duty=0.6 
図 6.4.4 シフト量 Tshiftに対する出力電力 Poと Cdの最大電圧 vCd-peakの関係図 
図 6.4.4より、出力電力の制御幅は、大きな差異は確認出来なかった。ただし、S1-Duty=0.45、
Sa-Duty=0.55の条件が Tshiftの制御幅が最も広いということが確認出来る。つまり、出力電力を
緩やかに制御出来るということになる。また、一般にソフトスイッチング動作維持の観点から、
fo=frで動作する位相シフト PWM制御インバータでは、Tshift=0の条件では動作させることはな
い。しかし、本インバータにおいては、S1、Saの Dutyの値の組み合わせによっては、Tshift=0
から出力電力を制御出来るという結果になった。なお、位相シフト PWM電力制御においても、
PFM電力制御、非対称 PWM電力制御同様に、出力電力を絞る程 vCd-peakの値が若干増加傾向に
ある。 
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6.5 出力電力制御のまとめ 
3 石型昇圧インバータにおいて、3 つの電力制御方法についてシミュレーションを行った。
それぞれの方策について出力電力の制御範囲を検討したが、本研究においては定格出力を
50kW と想定している。そのため定格出力 50kW を 100％出力電力とし、何％まで制御出来る
か検討することにした。図 6.5.1 はそれぞれの方策について最も広かった電力制御範囲を示し
ている。その結果位相シフト PWM 電力制御が最も広い電力制御範囲となり、約 15％(7.5kW)
程度まで制御出来た。また、表 6.5.1は図 6.5.1の電力制御範囲における vCd-peakの最大値を示し
ている。前述したように、DC バスキャパシタの電圧はスイッチの端子間電圧として現れる。
そのため、vCd-peakの値が低い程、スイッチの耐電圧は低く済み、コスト増加を防ぐことが出来
る。表 6.5.1 を見ても位相シフト PWM 電力制御が最も低くなっていることが分かる。これら
の結果より、3 石型昇圧インバータに最も適した電力制御は位相シフト PWM 電力制御だと考
えられる。 
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図 6.5.1 それぞれの電力制御における出力電力制御範囲 
表 6.5.1 図 6.5.1における vCd-peakの最大値 
 
v Cd-peakの最大値[V]
PFM 1605
非対称 697
位相シフト 688
 
ここで、位相シフト PWM電力制御が最も適した方法であると論じたが、懸念材料が一つ残
る。それは、3つの方式に共通して確認された vCd-peakに関する現象である。いずれの方式も出
力を絞る過程で vCd-peak値が上昇する傾向にある。DC バスキャパシタの電圧はスイッチに印加
される電圧と等しい。そのため、電力を絞る過程における vCd-peakの増加はスイッチング損失の
増加を招きかねない。また、スイッチング損失が増加するとすれば、電力変換効率の低下にも
繋がってしまう。一般に高周波インバータにおいては定格出力時に最も電力変換効率が良いと
され、出力を絞れば絞るほど効率は悪くなる傾向にある。つまり、3 石型昇圧インバータを用
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いて電力制御を行った場合、現存する高周波インバータよりもさらに電力を絞る過程での極端
な電力変換効率の低下が予想される。そのため、現状においてはまだまだ電力制御方式および
主回路型式に関する改善の余地が残ると判断せざるを得ない。そこで、これらの問題を引き起
こす原因でもある、出力を絞る過程で vCd-peak値が上昇する現象について検討した結果、次のこ
とが分かった。 
・DCバスキャパシタの最大電圧 vCd-peak の増加傾向の検討 
vCd－peakの電圧が増加し始める境界線を検討していたところ、図 6.5.2 に示すように出力電圧
に歪みが生じることが分かった。まず始めにどのようにして出力電圧に歪みが生じるのかにつ
いて考察する。検討対象の事例として PFM 電力制御について考える。PFM 電力制御では出力
電力を絞るために動作周波数を高くしていく。このとき、直列共振負荷のインピーダンスが大
きくなることで出力電流が小さくなる。また、同時に電流の電圧に対する位相が遅れることで
インバータ出力端の力率が低下し、両効果相まって出力電力が小さくなる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 6.5.2 vCd-peakの上昇傾向における  図 6.5.3 図 6.5.2における等価回路図 
動作波形図 
図 6.5.3は vCd-peakの上昇傾向における等価回路図である。Mode α では、Ldに蓄えられた磁
気エネルギーが電流として放出され、Cdを充電している。このため Ldを流れる電流 iLdは徐々
に減少する。またMode α では直列共振負荷回路に正の電圧が加わっている。ここでもし電流
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位相の遅れが大きくなると、その分だけ一周期に占める期間の割合が長くなり、Ldを流れる
電流 iLdは小さくなる。この後、電流共振により負荷電流 ioが正に流れるMode β となる。出力
電流 ioは、iLdから供給され、その差分が iDoとなる。共振により ioが増大し、iLdと等しくなる
と iDo=0となり Doが Offになる。これにより、Mode γ に移行する。このときインバータ出力
電圧として vCdが印加されなくなるため、出力電圧が歪む原因となる。 
さらにこのMode γ では直列共振回路を間に挟む形で S2により Ldをブーストするモードと
なる。このため通常動作のように Mode β のままであれば iLdが減少する期間に iLdがほとんど
減少しなくなる。このため、Mode γ から再びMode β に移行した際に Doを通して Cdを充電す
る電流が増加する。これにより結果的に Cd の端子間電圧が高くなる。したがって、動作周波
数を高くして電流位相が遅れれば遅れるほど、Mode γ は長くなり Cd の充電電流が増大する。
直列共振回路のインピーダンスが増加することで Cd の放電電流が小さくなることから、結果
的に Cd の電圧が高く維持されることとなる。非対称 PWM 電力制御や位相シフト PWM 電力
制御では周波数は変わらないものの、電力を絞る過程で出力電圧の正負のバランスが崩れる。
これは本インバータ回路が疑似的にフルブリッジインバータと同等の動作が出来なくなった
状態であり、3石型である以上避けられない動作状態といえる。 
一方、直列共振回路には、キャパシタ Co が含まれるため、出力電流の正負のバランスは崩
れない。このため出力電圧の正負のバランスが崩れるほど、出力電流の位相遅れが大きくなっ
たかのような動作状態となり、結果としてMode γ を発生させることになる。したがって Cdの
端子間電圧を上昇させる要因となる。ただし、周波数が固定であるため、インピーダンスが一
定であり、PFM 電力制御の時のように、Cd の放電電流が小さく抑制されることはない。この
ため非対称 PWM 電力制御と位相シフト PWM 電力制御では、PFM 電力制御ほど Cd の端子間
電圧のピーク値が上昇しないと考えられる。以上のことから、電力制御手法により電圧の増加
割合に違いはあるものの、vCd-peakが高くなってしまうことが明らかになった。 
・回路に及ぼす影響と改善案 
次に出力電圧波形に歪みが生じる動作(Mode γ )のときに、回路にどのような影響を及ぼして
いるのか考察する。前述したように出力を絞る過程で vCd-peak値が増加することで電力変換効率
の低下が懸念される。さらに、それだけでなくいくつかの弊害があることが分かった。 
 
図 6.5.4 3相交流電源を用いた 3石型昇圧インバータの回路図 
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電力制御の検討に用いたシミュレーション回路では、入力直流電圧 Einを電源に用いている。
しかし、一般的な高周波インバータにおいては、3 相交流を整流回路に通し直流に変換する必
要がある。そのため整流回路は必要不可欠である。そこで図 6.5.4に示すような 3相 200Vを電
源とした回路を作成し、シミュレーションを行った。なお、系統側の配線の抵抗とインダクタ
を考慮することで、より実機に近い検討を行なっている。それぞれの値は一例として、15µH、
5mΩとしている。その他の回路パラメータは表 6.1.1 の通りである。ここで、整流回路の端子
間電圧の最大電圧 vD-peakを測定することで、出力電圧に歪みが生じる動作のときの影響を検討
することにした。図 6.5.5 は移送シフト PWM 電力制御の電力制御範囲における整流回路の端
子間電圧の最大電圧 vD-peakの特性を表している。 
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図 6.5.5 整流回路端子間電圧の最大値 vD-peakの特性図 
   (S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.55) 
 図 6.5.5からも明らかなように、出力電圧に歪みが生じる動作になると、整流回路の端子間
電圧 vDは、それまでの傾向よりも極端な増加傾向に転じていることが分かる。ここで第 5章
5.2節において示した定常動作について考えてみる。ブースト用インダクタ Ldを電流源とした
場合、定常動作においては常にアドミタンス Y(=1/Z)としてインバータ回路側を見ることが出
来る。つまりスイッチ Saが Onしている場合は、Ld-Saのブースト動作となる。またそれ以外
の動作においても常に DCバスキャパシタ Cdがアドミタンス成分として現れる。ところが出
力電圧に歪みが生じる動作(Mode γ )になると、突然共振キャパシタを含めた誘導加熱負荷がイ
ンピーダンス成分として現れる。つまり、Ldを流れる電流 iLdの流れは妨げられることになる。
iLdは、3相交流電源から整流回路を通して供給されている。そのため、iLdの急激な電流変化に
よって、整流回路の端子間に高い電圧が発生すると考えられる。整流回路は、半導体デバイス
の一種であり、IGBTと同様に耐電圧の規格が設けられている。そのため電圧に歪みが生じる
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領域に対応するためにはより高い耐電圧を持つ整流回路が必要となり、コストの増加に繋がる
という弊害を招く恐れがある。 
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図 6.5.6 ワークコイル端子間電圧 vLoの周波数解析特性 
(S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.55) 
また、図 6.5.6は、位相シフト PWM電力制御範囲におけるワークコイル端子間電圧 vLoにつ
いて、高速フーリエ変換を用いて周波数解析を行った結果を示している。ここで周波数帯域に
おいて 100kHz～数MHzはラジオ周波数領域と呼ばれ、通信放送に用いられる周波数領域であ
る。図 6.5.6 を見比べてもみても、全体的に出力電圧に歪みが生じる場合でのラジオ周波数領
域の電圧が定常動作よりも高いことが分かる。これにより、通信機器へのノイズを発生する恐
れがあると考えられる。 
これらのことから出力電圧に歪みが生じない動作が理想的であり、根本的に問題を解決する
ためには、どのような電力制御状態であっても出力電圧の正負のバランスが崩れないフルブリ
ッジ動作である必要がある。具体的には、出力ダイオード Do を IGBT スイッチに置き換える
ことで、出力電流の位相や振幅、向き等の状態によらず Cd の電圧を出力電圧として正負交互
に印加出来るようにする。次章では、これらのことを実現するため、昇圧チョッパ回路を内包
したフルブリッジ型高周波インバータを提案する。 
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第 7章 昇圧チョッパ回路を内包したフルブリッジ型高周波インバータ 
 
 第 6 章において 3 石型昇圧インバータに適した電力制御方法について検討した。その結果、
位相シフト PWM 電力制御が最も電力制御範囲が広く、かつデバイスに印加される最大電圧も
低かった。そのため 3 石型昇圧インバータに最も適した電力制御方法は、位相シフト PWM 電
力制御であると考えた。しかし、電力を絞る過程において vCd-peakの電圧が増加するという傾向
があり、このとき出力電圧に歪みが生じるということが分かった。電力を絞る過程での vCd-peak
の増加は、スイッチング損失の増大に伴う電力変換効率の低下が予想される。また、この出力
電圧波形に歪みが現れる動作により、整流回路端子間電圧の増加による耐電圧が懸念され、ワ
ークコイルから放射される高周波磁界がノイズとして通信機器に影響を及ぼす可能性が生じ
るといった弊害があることが分かった。そこでどのようなメカニズムによって出力電圧波形に
歪みが生じるのか検討した。その結果、各部を流れる電流の大きさや向き、位相によって擬似
的なフルブリッジインバータ動作が得られなくなることが原因であると分かった。このため電
流の位相状態によらずフルブリッジ動作を実現出来るよう出力ダイオード Do を IGBT スイッ
チに変更したフルブリッジ型高周波インバータを提案する。回路構成を検討し、動作モードを
解析することで高出力化可能であり、かつスイッチング損失を抑えながら電力制御範囲を維持
出来ることを示す。 
7.1 回路構成 
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図 7.1.1 昇圧チョッパ回路を内包したフルブリッジ型高周波インバータ 
図 7.1.1 は、3 石型昇圧インバータの改良型である昇圧チョッパ回路を内包したフルブリッジ
型高周波インバータの回路図(以降、フルブリッジ型昇圧インバータ)である。回路構成は 3 石
型昇圧インバータを基本とした構成となっている。3 石型昇圧インバータと異なる点は、出力
ダイオード Do としていた箇所を IGBT スイッチ Sh に置き換えたことである。これによって、
Sh が導通し、Cd に蓄えられた電荷が電流として負荷に供給される。それにより、出力電圧は
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常に vCdの電圧が印加されることになる。結果として、前述した Mode γ のような動作モードが
現れなくなるため、vCd-peakの増加を抑制することが可能となる。また、整流回路の端子間電圧
の増加や、ワークコイル端子間電圧のラジオ周波数成分も低減出来ると考えられる。昇圧動作
においては、3 石型と同様に Ld-Sa-Dh で構成される昇圧チョッパ回路によって、Cd の電圧を
入力電圧以上に高めることが出来る。この Cd の高い直流電圧を受け取って、Sh-Sa-S1-S2 で構
成されるフルブリッジインバータが動作するため高出力化も可能となる。 
このように本回路は、3 石型昇圧インバータと同様に高出力化可能であり、電力制御範囲も
同等の範囲を持つ。さらに 3 石型における問題を解決しながら出力電力を制御することが出来
る。 
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7.2 動作原理 
本インバータの動作原理には、3 石型昇圧インバータの電力制御として、最も適していると
考えられた位相シフト PWM 電力制御を用いて詳述する。なお、PFM 電力制御、PWM 電力制
御において検討したところ図 7.2.1のような動作がスイッチの電流及び電圧として現れること
が分かった。一般に、このような動作波形は、電圧源を持った遅れ動作の高周波インバータに
は不適切な動作と言われている。そのためここでは、位相シフト PWM 電力制御に焦点をあて
る。 
vGh
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vG2
iSh
vSh
iSa
vSa
io
vo
 
図 7.2.1 フルブリッジ型昇圧インバータにおける 
PFM・非対称 PWM電力制御の動作波形 
図 7.2.2 は、フルブリッジ型昇圧インバータに位相シフト PWM 電力制御を用いたときの定
常動作波形である。動作周波数 foは先に論じたように共振周波数 frで動作させている。またそ
の時の一周期 Toにおいて図に示すような 10の基本モードを持って動作している。なお、信号
電圧 vG1、vG2、vGh、vGaはそれぞれスイッチ S1、S2、Sh、Saに入力されている。また位相差
Tshiftは、vG1と vGaの立ち上がりが完全に一致したときを Tshift=0µsと定めている。この状態か
ら Tshiftを大きくしていくことで対角線上に入力されるゲートパルス信号の重なりが短くなり、
出力電力を絞っていくことになる。 
ここで Tshift=0µsの場合において、フルブリッジ型昇圧インバータは 3 石型昇圧インバータと
同様の動作をする。つまり図 5.2.1に示したような動作波形になり、6つの動作モードによって
動作する。この状態から vG1に対する位相差を vGaに与えることで図 7.2.2 に示すような定常動
作波形となる。つまり出力電力が低い場合に見られる動作波形であることに注意したい。以降、
この定常動作状態を低出力動作とする。 
次に、各動作モードの等価回路図をもとに、フルブリッジ型昇圧インバータの低出力状態に
おける各動作モードについて順を追って説明する。なお、入力電圧 Ein とは、3相交流を整流
したあとの直流電圧を示している。 
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図 7.2.2 フルブリッジ型昇圧インバータの位相シフト電力制御 
による定常動作波形(低出力動作) 
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図 7.2.3 Mode1における等価回路と各部動作波形 
(Mode1) 
Ldに入力電圧 Einが印加されているブースト動作の状態から Saがターンオフすると、Mode1
になる(図 7.2.3)。Ld に蓄えられた磁気エネルギーは電流として放出され Dh を通って Cdを充
電する。また、等価インダクタンス Loと共振キャパシタ Coによって形成される負荷共振回路
は、共振周波数帯の電流しか流さない。そのため、負荷には共振状の電流 ioが供給され、ダイ
オード Dh を流れる電流は iLd－ioの電流が流れる。またこの Mode1 の間に、Shに信号電圧 vSh
を与えておく。 
 
 
  
 
 
 
 
 
 
 
図 7.2.4 Mode2における等価回路と各部動作波形 
(Mode2) 
 Mode1 に引き続き Ld に蓄えられた磁気エネルギーは電流として放出される。iLdよりも負荷
を流れる共振状の電流 ioが大きくなると、Mode2になる(図 7.2.4)。負荷を流れる電流 ioの振幅
が共振により大きくなり、iLdでは電流が不足する。これを補うようにして、Shが導通し、Cd
が蓄えた電荷が不足分を補うように電流として負荷に供給されるようになる。なお、S1、Sa
の端子間電圧 vS1、vSaは Cd の端子間電圧 vCdに等しい。また、Sh は ZVZCSターンオフを実現
する。 
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図 7.2.5 Mode3における等価回路と各部動作波形 
(Mode3) 
 S2がターンオフすると、負荷を流れる電流がCsnを充電する(図 7.2.5)。Csnの充電に伴って、
S2 の端子間電圧は徐々にゼロから vCdに変化し、vS1はゼロになる。これにより S2の ZVS ター
ンオフが実現される。またこの時、Mode2に引き続き Sh を通って Cd の電荷が引き抜かれ、電
流として負荷を流れる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 7.2.6 Mode4における等価回路と各部動作波形 
(Mode4) 
Csn が充電され、vS2が vCdに達すると D1 と Shが導通する Mode4 になる(図 7.2.6)。負荷には
Lo-Coに共振状の電流が流れる。その一部は Sh がターンオンしていることから Shを通って負
荷に流れるループとなる。そのため Cdには io－iShの電流が充電電流として流れる。この Mode4
の間にスイッチ S1に信号電圧 vG1を入力しておく。 
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図 7.2.7 Mode5における等価回路と各部動作波形 
（Mode5）  
負荷に流れる共振状の電流 ioが iLdより小さくなると Mode5 になる(図 7.2.7)。負荷には共振
状の電流が流れるため、Dhに流れる電流は iLdと ioの差分の負の電流が流れる。またこのとき、
Sh は ZVZCSターンオフが実現する。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 7.2.8 Mode6における等価回路と定常動作波形 
(Mode6) 
Lo-Coの電流共振により、負荷に負の電流が流れ、S1 と Dhが導通すると Mode6 になる(図
7.2.8)。電流 iLdは Dh を通って Cdを充電するループと、S1 を通って負荷を流れるループとに
別れる。またこの間に Shに入力しているゲート信号をゼロにする。 
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図 7.2.9 Mode7における等価回路と各部動作波形 
(Mode7) 
Sa がターンオンすると Mode7になる。Sa がターンオンすることで直流インダクタ Ld に入
力電圧 Einが印加されてブースト動作となり、Ldを流れる電流 iLdは緩やかに増加する(図 7.2.9)。
また Loの電流連続性の作用により Cdの電荷は引き抜かれ、S1 を通って負荷に流れる。なお、
このとき、Sh、S2の端子間電圧 vSh、vS2は Cdの端子間電圧 vCdに等しい。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 7.2.10 Mode8 における等価回路と各部動作波形 
(Mode8) 
S1 がターンオフすると、Csn の電荷が負荷を流れる電流により引き抜かれる(図 7.2.10)。こ
の間 S2 の端子間電圧 vS2はある傾きをもってゼロになり、vS1はある傾きをもってゼロから vCd
まで変化する。これにより、S2は ZVSターンオフすることが可能になる。また、Saがターン
オフすることから Ld には引き続き入力電圧 Ein が印加され、ブースト動作となる。そのため
iLdは緩やかに増加する。 
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図 7.2.11 Mode9 における等価回路と各部動作波形 
(Mode9) 
 Csnの放電が終わり、S1 の端子間電圧 vS1が vCdに等しくなると、Sa、D2が導通する Mode9
になる(図 7.2.11)。負荷に流れる電流 ioは、Loの電流連続性により負の電流が流れ続ける。こ
れにより、Saに流れる電流 iSaは iLd+ioの電流が流れる。この Mode9 の間に S2 に信号電圧 vG2
を入力しておく。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 7.2.12 Mode10 における等価回路と各部動作波形 
(Mode10 ) 
負荷の電流共振により、負荷を流れる電流 ioが再び正になると Mode10 になる(図 7.2.12)。
Ld の電流 iLdは引き続きブースト動作となり緩やかに増加する。また Saを流れる電流は iLdと
ioの差分の電流が流れる。 
 
低出力動作状態では、以上の基本動作モードを順番に繰り返すことで、負荷に高周波交流電
力を供給している。 
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 前述したように 3石型昇圧インバータでは、電力を絞る過程において共振による負荷の電流
ioと、電流 iLdと等しくなる動作が現れる。そのため Do が Offし、インバータ出力電圧として
vCdが印加されなくなり出力電圧が歪む要因となっていた。また、Doが Offの期間は Ld をブー
ストする期間となり、再び Do が導通すると Cd を充電する電流が流れる。これにより vCd-peak
が高くなるということも分かった。 
そこで本インバータの定常動作波形における Mode2～3について着目したい。iLdよりも負荷
に流れる共振状の電流 ioが大きくなると、その不足分を補うようにして Shが導通し、Cdに蓄
えられた電荷が電流として負荷に供給されるようになる。インバータの出力電圧として+vCdを
印加することが可能となる。この動作により、フルブリッジ型昇圧インバータにおいては、
vCd-peakの電圧が増加することなく低い出力電力まで制御可能であると考えられる。そこで次章
において詳述するが、周波数追従方式位相シフト PWM電力制御を用いたシミュレーション解
析により動作確認を行った。 
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第 8章 最適動作周波数追従方式位相シフトＰＷＭ電力制御 
 
8.1 最適動作周波数追従方式 
フルブリッジ型昇圧インバータの電力制御は、3 石型昇圧インバータによる電力制御の評価
検討の結果を受けて、位相シフトＰＷＭ電力制御を用いている。本インバータは 3石型昇圧イ
ンバータと同様に共振周波数動作での制御を想定している。ここで共振周波数は、前述したよ
うに誘導加熱負荷の等価インダクタ Loと、共振用キャパシタ Coによって決まる。ところが実
際の誘導加熱負荷では、使用環境の温度や、誘導加熱負荷自体の発熱等により、等価インダク
タ Loは等価抵抗 Roとともに若干ながら変化することが知られている。そのため共振周波数の
値が変化してしまい、共振周波数での動作を実現するには何かしらの方法をとる必要がある。
そこで本インバータは、平成 15年度山口巧著｢誘導加熱用高周波ソフトスイッチング電源に関
する研究｣を参考に、周波数追従方式を用いることにした。 
図 8.1.1に示すのは共振周波数動作での出力電圧 ioと出力電圧 voの波形である。電流共振に
より負から正に電流が転流した時点から、出力電圧がゼロになるまでの期間で、ioを積分した
値を I1とおく。また、出力電圧が立ち上がってから、共振により電流が正から負へと転流する
までの期間で ioを積分した値を I2とおく。インバータが共振周波数で動作する場合、共振回路
のインピーダンスは Roに等しい。従って、ioと voの基本波成分に対しては、実際には ioも vo
も基本波成分より高い周波数成分を持つものの、実質状位相差に与える影響は限定的である。
そのため積分値である I1と I2は同じ値となる。一方、I1の方が大きい場合は、動作が共振周波
数よりも低い進み動作になっていることが判別出来る(図 8.1.2)。そのため動作周波数 foを大き
くするように制御することで、foを共振周波数に合わせることが出来る。また、I2が大きい場
合は遅れ動作になっていることが判別出来るため、逆に foを小さくするように制御することで
foを共振周波数に合わせることが出来る(図 8.1.3)。本インバータはこの出力電流の積分値の差
を検知することで、共振周波数の追従を可能にした。 
 
 
 
 
 
図 8.1.1 fo=frでの出力電流 ioと出力電圧 vo 
 
 
 
 
 
 
図 8.1.2 fo<frでの出力電流 ioと出力電圧 vo      図 8.1.3 fo>frでの出力電流 ioと出力電圧 vo 
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8.1.1 シミュレーション結果 
図 8.1.4 は、シミュレーションに用いたフルブリッジ型昇圧インバータの主回路図である。
各回路パラメータは表 6.1.1 の通りである。また、シミュレーションの計算刻みは、1×10－9s
に設定している。図 8.1.5 は周波数追従方式を用いた位相シフト PWM 電力制御の制御回路で
ある。また、図 8.1.6は主回路と制御回路の構成を簡潔に表したシステム構成図である。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 8.1.4 シミュレーションに用いたフルブリッジ型昇圧インバータ主回路 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 8.1.5 周波数追従方式位相シフトＰＷＭ電力制御の制御回路図 
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図 8.1.6 主回路と制御回路のシステム構成図 
ここで制御回路の動作について簡潔に説明する。電圧制御発振回路は入力電圧に応じた周波
数の三角波状の信号(clock信号)を発振する。この clock信号は信号電圧生成回路に入力される。
まずゲートパルス生成回路において、clock 周波数に応じた方形波状の信号が生成される。こ
の信号が Sa、S1 の Duty 生成回路に入力される前に、位相差 Tshifを与える。これにより、Sa
の Duty 制御回路で生成される信号は、S1 の Duty 制御回路で生成される信号よりも Tshiftの遅
れを持たせることが出来る。なお Sa、S1 の Duty 制御回路で生成される信号は、任意の Duty
を与えることによって作られる。その後デッドタイム回路によって、デッドタイム Td が与え
られ、スイッチに入力されるゲート信号電圧 vGh、vGa、vG1、vG2となる。なお、Sh、S2 に入力
するゲート信号電圧は各スイッチの信号電圧にデッドタイムが与える前の状態で反転させて
いる。このようなゲート信号回路によってインバータ回路が動作し、負荷に高周波交流電流を
供給する。また、出力電流 ioは電流センサを用いて検出し、共振追従制御回路に送られ、先述
した I1と I2を毎サイクル比較している。そしてそれらの差がゼロになるように、電圧制御発振
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回路に補正電圧をフィードバックしている。このサイクルが共振周波数追従方式の概要である。 
これらの制御回路の動作により、位相シフト PWM電力制御しながら周波数追従も可能とな
っている。 
次にシミュレーション結果を示す。ここでは、3 石型昇圧インバータに位相シフト電力制御
を用いたときと比較するために S1、Saの Dutyは同じにしている。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a)Tshift=0µs         (b)Tshift=17µs 
図 8.1.7 スイッチ Shの電流 iShならびに出力電流 ioと出力電圧 voのシミュレーション波形 
(S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.55) 
 
図 8.1.7は、S1-Duty＝0.45、Sa-Duty＝0.55でのシミュレーション波形である。位相シフト
Tshift=0µsの(a)の電流 iShを見ると連続して負でありダイオードDh側にしか流れていないことが
分かる。つまり動作としては 3石型昇圧インバータの動作と等しい。一方、Tshift=17µsの(b)に
おいては低出力動作に見られるように一時的に電流がスイッチ Sh側を流れていることが分か
る。つまり、出力電圧 voには、Cdの電圧 vCdが連続的に印加されており、出力電圧波形に歪み
を生じさせない動作状態が確保出来ていると言える。 
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(1)S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.55       (2)S1-Duty=0.45,Sa-Duty=0.6  
 
 
 
 
 
(3)S1-Duty=0.4, Sa-Duty=0.55              (2)S1-Duty=0.4, Sa-Duty=0.6 
図 8.1.8 シフト量 Tshifに対する出力電力 Poと Cd最大電圧 vCd-peakの関係図 
図 8.1.8 はシフト量に対する出力電力制御範囲と vCd-peak の値を示している。S1-Duty=0.45、
Sa-Duty=0.55の条件である(1)の図からも明らかなように、vCd-peakの値は出力電力を絞るほど減
少傾向となっていることが分かる。 
また、その他のシミュレーション条件(S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.6、S1-Duty=0.4, Sa-Duty=0.55、
S1-Duty=0.4, Sa-Duty=0.6)においても、同様の傾向が得られた。これらのことからもフルブリッ
ジ型昇圧インバータは低出力動作での vCd-peak値の上昇を抑えることが出来るといえる。 
 
  
 
 
 
 
 
 
 
 
図 8.1.9 各 Dutyの条件における出力電力の制御範囲 
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 また、図 8.1.9定格出力電力(50kW)を 100％出力とし、何％まで制御出来るかを示している。
全ての条件において約 10％(5kW)まで出力電力を制御出来るという結果になった。また最も制
御範囲が広かった条件は、S1-Duty＝0.45、Sa-Duty＝0.55のときであり、5％(約 2.5kW)まで制
御可能であった。 
なお、最適動作周波数での位相シフト PWM電力制御では、出力電力制御範囲が Tshift=0µs
からすべての条件で制御可能という結果になった。ここで図 8.1.10は、3石型昇圧インバータ
とフルブリッジ型昇圧インバータにおける Tshift=0µs時のスイッチ S1の電流 iS1と電圧 vS2を表
している。見比べても明らかなように、3石型昇圧インバータでの Tshift=0µsは、ZVS用キャパ
シタがあるにも関わらずハードスイッチング動作となっている。本稿においては出力電力制御
範囲外となる。しかしフルブリッジ型昇圧インバータにおいてはソフトスイッチング動作とな
っていることが分かる。このとき、フルブリッジ型昇圧インバータの動作周波数を検出したと
ころ、共振周波数 fr=19.0kHzに対し、動作周波数 foは約 19.5kHzとなっていた。このずれは、
出力電流 ioが完全に交流成分しか含まないのに対し、出力電圧 voは正負非対称の波形となるた
め、わずかに直流成分を持つことが原因と考えられる。これにより、検出された I1と I2が等し
くても、共振周波数よりも若干高い周波数を追従した。その結果としてわずかに誘導性動作と
なったため Tshift=0から制御可能になったと考えられる。このことから推測するに、フルブリ
ッジ型昇圧インバータに位相シフト PWM電力制御を用いる場合、電力制御範囲の観点から顧
みると、共振周波数より若干高い周波数で動作することが最適であると考えられる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
   (a) 3石型昇圧インバータ(Tshift=0µs)      (b)フルブリッジ型昇圧インバータ(Tshift=0µs) 
図 8.1.10 Tshift=0µsにおける 3石型昇圧インバータと 
フルブリッジ型昇圧インバータのスイッチ S1の電流 iS1と電圧 vS1の波形 
 
 
 
 
 
 
 
200V/div, 50A/div, 10µs/div
0
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v S1
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出力電圧が歪むことなく制御可能であり、またデバイスに印加される DCバスキャパシタの
最大電圧も抑制出来ているということが分かった。そこで次に、整流回路端子間電圧の最大電
圧 vD-peakとワークコイル端子間電圧 vLoの周波数解析について検討した。シミュレーションに
用いたフルブリッジ形昇圧インバータは図 8.1.11に示す通りである。ここでシミュレーション
条件は 3石型昇圧インバータとの比較を行うため、同一にしている。 
 
図 8.1.11 3相交流電源を用いたフルブリッジ型昇圧インバータの回路図 
 図 8.1.12は、フルブリッジ型昇圧インバータの出力電力制御範囲における整流回路端子間電
圧の最大値 vD-peakの特性を示している。3石型昇圧インバータでは、出力電圧波形に歪みが生
じる動作によって急激に電圧が上昇する傾向があったが、フルブリッジ型に改良したことによ
って、ほぼ一定の電圧で推移していることが分かる。つまり、3石型昇圧インバータよりも整
流回路の半導体デバイスの耐電圧の規格を低く抑え、コストの増加を抑制出来ると考えられる。 
また、図 8.1.13は、ワークコイル端子間電圧の周波数解析を行った結果である。ここでは、
3石型と同じ S1、Saの Duty値であり、位相差 Tshiftも同一としている。ラジオ周波数領域の成
分を比較しても、全体的に 3石型昇圧インバータよりも低い値として低減出来ている。つまり
通信機器へのノイズの発生を抑えることが出来ると予想される。 
これらの結果より、フルブリッジ型昇圧インバータは 3石型昇圧インバータにおける問題を
解決しながら、広い電力制御範囲を有していることが分かる。またその電力制御範囲も誘導加
熱調理気として十分な制御範囲であると判断することが出来る。 
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図 8.1.12 整流回路端子間電圧の最大値 vD-peakの特性図 
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図 8.1.13 ワークコイル端子間電圧 vLoの周波数解析特性 
(S1-Duty=0.45, Sa-Duty=0.55) 
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8.1.2 スケールモデル実験 
シミュレーション解析においてフルブリッジ型昇圧インバータが 3石型昇圧インバータで問
題とされた vCd-peakの上昇を抑えられることが分かった。また、共振周波数よりも若干高い動作
周波数を用いることにより、位相シフト PWM電力制御範囲は拡大するという結果を得られた。
そこでスケールモデルを用いた実験により同様の結果が得られるか確認を行った。 
Ld
Ro Co
Lo
S1
io
vo
Cd
3相交流電源
ボルトスライダー
整流回路
S2Sa
Csn
Sh
Chp
 
図 8.1.10 フルブリッジ型昇圧インバータを用いた実験回路構成図 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 8.1.11 主回路外観写真 
図 8.1.10は、スケールモデルに用いた 4石型昇圧インバータの実験回路構成図を示している。
また図 8.1.11 は主回路外観写真である。半導体デバイスには 3 石型昇圧インバータと同様に
2in1 の IGBT モジュールを用いている。直流インダクタ Ld はリッツワイヤを空芯コイルに巻
きつけ、90µHとなるように調整した。DCバスキャパシタ Cdには 3µFのフィルムコンデンサ
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を 3並列、共振キャパシタ Coは 0.1µFのコンデンサを 10並列としている。また、整流回路と
直流インダクタの間に接続しているキャパシタ Chp は、3 相交流系統側のラインインピーダン
スを補償するためのものである。また、Ld を流れる電流が反転したときの回生電流を吸収す
る役目でもある。スケールモデルでは 3µFのフィルムコンデンサを用いた。入力直流電圧 Ein
は 3相交流電圧をボルトスライダーで調整し、整流回路で直流に変換された平均電圧が 50Vと
なるようにした。 
図 8.1.12は、実験に用いた模擬的な誘導加熱負荷である。等価抵抗 Roには 6Ωの水冷抵抗を
用いて 4並列のものと 3並列のものを直列に接続し、合成抵抗が 3.5Ωとなるように設計した。
等価インダクタンスLoはLdと同様にリッツワイヤを空芯コイルに巻き付け 70µHにしている。 
なお、主回路に使用した各部品の使用は表 8.1.1 の通りである。これらの使用により、スケ
ールモデルに用いた各素子の値は表 6.1.1とほぼ同一に設計されている。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 8.1.12 模擬誘導加熱負荷 
表 8.1.1 主回路部品及び使用 
部品 仕様・個数 メーカー名・型番
IGBTモジュール
(Sa, Da, S1, S2)
定格 100A, 600V・2個 三菱電機・CM100DU-
12F
DCバスキャパシタ (Cd) 3µF, 3並列 C200T
共振キャパシタ (Co) 0.1µF, 10並列 RC24P801
等価抵抗（Ro) 6Ω, 4並列+3並列 W-1000D
 
 
等価抵抗
(水冷抵抗)
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 また、図 8.1.13はスケールモデルに用いた制御回路図を示している。表 8.1.2はスケールモデ
ルの制御回路に用いた部品の仕様である。 
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図 8.1.13 スケールモデルに用いた位相シフト PWM電力制御の制御回路 
表 8.1.2 制御回路構成部品 
部品名 メーカー 型番
Hex Inverter 東芝 74HC04
Dual Retriggerable
Monostable Multivibrator
東芝 74HC123
Quad 2-Input AND Gate 東芝 74HC08
 
制御回路は 3 石型昇圧インバータのスケールモデル実験に用いた制御回路もとに作成した。
74HC04のRfを変えることで、共振周波数より若干高い出力周波数の信号を作ることが出来る。
ここでは前節で得られた結果を参考に動作周波数 fo＝19.5kHz となるようにした。またモノス
テーブル 74HC123-1 と 74HC123-2 によりそれぞれのスイッチに入力するゲートパルス信号が
作られる。S1、S2の Dutyは可変抵抗 RS1を変えることで調整され、Sa、Shの Dutyは RSaを変
えることで信号を作り出すことが出来る。また、S1 に対して S2(Sa に対して Sh)の信号は 180
度反転している必要がある。そのため NOT 回路により信号を反転させている。またそれぞれ
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のデッドタイム Tdは、R-Cの時定数によって決められる。そのため可変抵抗 RT-Sh、RT-Sa、RT-S1、
RT-S2をそれぞれ調整することで 2µsとしている。これにより、スイッチに入力される信号電圧
vGh、vGa、vG1、vG2が生成される。 
ここでスケールモデルに用いた制御回路は簡易的な位相シフトＰＷＭ電力制御の回路であ
り、共振追従動作は用いていない。ただし、水冷抵抗を用いているため負荷変動は抑えられる
と考えられる。そのため共振追従動作を用いなくとも、シミュレーションと同様の制御範囲が
得られると考えられる。 
図 8.1.14 は S1-Duty=0.45、Sa-Duty=0.55 の時のシフト量に対する出力電流 ioと出力電圧 vo、
Shを流れる電流 iShの波形を示している。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a)Tshift=0µs    (b)Tshift=17µs 
図 8.1.14 シフト量 Tshiftに対する動作波形 
表 8.1.3 実験結果 
0µs 17µｓ
出力電流 A 23.4 7.0
出力電圧 V 88.3 39.2
出力電力 W 1916.5 171.5
Tshift
 
シミュレーション結果(図 8.1.7参照)と波形表示レンジは異なるが、Tshift=0µs、17µsの両方に
おいて同じ波形の傾向が確認出来る。iShはスイッチ Sh を導通することにより、出力電圧に歪
10µs/div, 20A/div, 100V/div
0
i Sh
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0
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v o
10µs/div, 20A/div, 100V/div
0
i o v o
10µs/div, 20A/div, 100V/div
0
i Sh
 
 
               第 8章 最適動作周波数追従方式位相シフト PWM電力制御 
 
 80
みを生じさせない動作状態のまま出力電力の制御を可能にしていることが分かる。また表 8.1.3
は実験結果を示している。Tshift=0µs のときは出力電流 23.4A、出力電力 1916.5W が得られた。
Tshift=17µsのときは出力電流 7.0A、出力電力 171.5Wとなった。仮に Tshift=0µsのときを定格出
力電力とすると約 9％まで制御出来るという結果になった。 
 ここで同じ Duty条件のシミュレーション結果をみると、もし Tshift=0µsを定格出力電力と考
えた場合、約 4％まで制御可能である。この 5％の差を考えた場合、シミュレーションとほぼ
同等の値に回路素子を設計しているが、それらの値が完全に一致していないことが要因と考え
られる。つまり、スケールモデルでの共振周波数と、シミュレーションでの共振周波数の値は、
微差ではあるが異なる。またスケールモデルにおいては、周波数追従方式を用いていない。そ
のため、動作周波数との関係がシミュレーション条件と異なり、出力電力の制御範囲に差が生
じたと考えられる。これらを踏まえると、周波数追従方式を用いた制御回路を用いることによ
り、シミュレーションと同等の結果が得られると考えられる。 
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8.2 昇降圧チョッパ回路を接続したフルブリッジインバータとの電力変換効率の比較 
本研究は、フルブリッジインバータのような従来型インバータを高出力化する場合、様々な
弊害があるという背景のため新しい高周波インバータを提案したものである。提案した 3石型、
フルブリッジ型昇圧インバータは高出力化可能であり、電力制御範囲も十分に広いと言うこと
が確認出来た。そこで原点に立ち戻り、第 4章でも述べた高出力化方法と複合的な視点から比
較することで、本インバータの優位性を把握することにした。ここでは一例として、昇降圧チ
ョッパ回路を接続したフルブリッジ型インバータとの、電力変換効率について比較検討する。 
検討方法としては、パワーエレクトロニクスシミュレーションソフト Psimの Thermal Module
機能を用いることにした。高周波インバータでは、スイッチング損失、導通損失などさまざま
な損失が発生する。そのため電力変換効率を測定するためには、それらの損失を考慮しなけれ
ばならない。そこで Thermal Module機能を用いて損失を推定することで電力変換効率を求める
ことにした。なお、ここでは、IGBT およびダイオードの導通損失、スイッチング損失を推定
することにし、配線での銅損やキャパシタにおける誘電損は無視出来るほど小さいため考慮し
ていない。また、フルブリッジ型昇圧インバータは昇圧チョッパ回路を内包している。そのた
めブースト用インダクタ Ldには大電流が流れる。Ldで発生する損失はブースト用インダクタ
の巻線抵抗と流れる電流の大きさによって定まる。そのため、大電流が流れるブースト用イン
ダクタ Ld で発生する損失は、スイッチで発生する損失よりも大きいことが予想される。そこ
で IGBTおよびダイオードの導通損失、スイッチング損失とあわせて、Ldで発生する損失も算
術することで、より実機に近い電力変換効率の検討を行うことにした。 
 
図 8.2.1 昇降圧チョッパ回路を接続したフルブリッジインバータの主回路 
図 8.2.1 はシミュレーションに用いた昇降圧チョッパ回路を接続したフルブリッジインバー
タの主回路である。まず、IGBT における損失を計算するためには、定格特性図という各規格
に基づくデータシートが必要になる。ここでは三菱製CM400DU-34Kという大電力用途の IGBT
を参照する。またダイオードには同じく三菱製の RM500HA-Mを参照している。これらのデー
タシートを Thermal Moduleに入力することで、スイッチに発生する損失を自動計算することが
可能となる。また、ブースト用インダクタの巻線抵抗は、一例としてスケールモデルに用いた
空芯コイルにリッツワイヤを巻きつけたものを想定した。RLCメータで計測した結果 55mΩだ
 
 
               第 8章 最適動作周波数追従方式位相シフト PWM電力制御 
 
 82
ったことから、ここではその値を巻線抵抗として定めている。巻線抵抗 55mΩというのは非常
に大きな値であるが、この理由は空芯コイルを使用したことが要因である。空芯コイルでは磁
束密度をかせげないため、必然的に巻数が増えてしまう。そのため銅損としての巻線抵抗上昇
につながっている。ただしコアを使わないため、ヒステリシス損は原理的に発生しない。実際
に Ldを設計する場合は小型化と磁束漏れを防止するためコアを必ず使用することとなり、 
銅損としての巻線抵抗は格段に下がることが予想される。 
昇降圧動作の詳細については本研究と直接的な関係にないため詳述は省く。ただし、昇降圧
チョッパ回路を接続したフルブリッジ型インバータは、vGzの Duty制御によって出力電力制御
を行っている。インバータ回路部でのスイッチ S1、S2、S3、S4の Dutyはデッドタイムを含め
て 0.5固定で動作していることに留意する。この主回路を構成するスイッチ Sz、S1、S2、S3、
S4、ダイオード Dz、D1、D2、D3、D4 の導通損失、スイッチング損失、ならびに昇降圧チョ
ッパ回路部のブースト用インダクタ Ld に発生する損失を計算することで電力変換効率を求め
ている。 
また、フルブリッジ型昇圧インバータにおいては、S1-Duty＝0.4、Sa-Duty＝0.6 を条件に周
波数追従位相シフト PWM 電力制御(図 8.1.4、図 8.1.5 参照)を用いている。電力変換効率は、
Sh、Sa、S1、S2、Dh、Da、D1、D2ならびに、ブースト用インダクタ Ldに発生する損失を合
計し、出力電力から差し引いた値で計算した。 
なお、それぞれの回路パラメータは表 8.2.1 に示す通り同一にし、昇降圧チョッパ回路を接
続したフルブリッジ型インバータの動作周波数は fo=21kHzである。 
表 8.1.1 回路パラメータ条件 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 8.2.2 出力電力に対する電力変換効率の関係図 
 図 8.2.2 は出力電力に対する電力変換効率の関係を示している。図からも明らかなようにフ
ルブリッジ型昇圧インバータの方が全電力制御範囲において電力変換効率が高いことが分か
る。ただし、5kW前後では大きな差異は見られない。これはフルブリッジ型昇圧インバータで
は Saの Dutyが 0.6と昇圧動作をしているのに対し、昇降圧チョッパ接続型では、降圧動作と
なっていることに起因すると考えられる。つまり、降圧動作によってデバイスに印加される電
パラメータ 記号 値 単位
直流電圧源 Ein 270 V
等価インダクタ Lo 70 µH
等価抵抗 Ro 3.5 Ω
共振キャパシタ Co 1 µF
デッドタイム Td 2 µs
DCバスキャパシタ Cd 9 µF
直流インダクタ Ld 90 µH
ZVS用キャパシタ Csn 33 nF
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圧が低くなり、それによってスイッチング損失、導通損失が低くなっているため電力変換効率
は維持されたと考えられる。ただし、全体を通しての電力変換効率を考えた場合、やはりフル
ブリッジ型昇圧インバータの方が、高効率であると言える。 
一例ではあるが、このようにフルブリッジ型昇圧インバータは電力変換効率の観点から見て
も、従来型高周波インバータを高出力化するよりも有効であるという結果が得られた。 
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第 9章 結言 
 
本研究では、業務用誘導加熱調理器のさらなる高出力化という要望に対して、昇圧チョッパ
回路を内包した新しい高周波インバータを提案した。以下に本研究で得られたことを要約する。 
 
1.  従来型高周波インバータで高出力化させる方法について検討した。その結果、電源電圧
の高圧化方法では、受電設備変更等にともなうイニシャルコストの増大という問題が発生
する。等価抵抗を下げる方法では、高出力化させるためには誘導加熱効率が下がるという
弊害がある。整合トランスの利用は、使用用途の観点から実現困難であるとともに、利用
可能であっても整合トランスの大型化は避けられないということが分かった。昇降圧チョ
ッパ回路を追加する方法では、スイッチング素子の増加にともなうコストの増大、回路実
装面積の拡大化、さらにはスイッチング損失増大に伴う電力変換効率の低下という問題が
発生する。これらの問題から従来型高周波インバータを高出力化させるのではなく、新し
い高周波インバータの開発が必要であることを示した。 
 
2.  昇圧チョッパ回路を内包した 3 石型高周波インバータを提案し、その動作が擬似的なフ
ルブリッジインバータに相等することを示した。また、回路構成、動作原理から高出力化
可能であることを詳述した。さらに同一条件においてフルブリッジインバータの何倍の出
力電力が得られるか算術式より明らかにし、シミュレーションを用いた解析においても同
等の結果が得られた。その結果、約 3.35 倍の高出力化が確認出来た。 
 
3.  スケールモデルを用いた動作確認においても、シミュレーションと同等の波形、出力電
力を確認出来た。 
 
4.  IH 調理器では、出力電力の制御が火力調整に相当する。そのため、高い電力制御性能を
持つことが調理器用高周波インバータには求められる。そこで 3石型昇圧インバータの出
力電力の制御方法について検討した。PFM 電力制御、非対称 PWM 電力制御、位相シフト
PWM電力制御の 3方策について検討したところ、位相シフト PWM電力制御がもっとも制
御範囲が広くなるという結果が得られた。その制御範囲は定格出力 50kWと想定すると、
約 15％まで制御可能であった。 
 
5.  半導体デバイスの耐電圧並びに効率、コストの観点から考えると半導体デバイスに印加
される電圧は低い程良い。その点についても 3 つの電力制御方法を詳細に比較検討した結
果、位相シフト PWM 電力制御を採用したときにデバイスの端子間電圧が最も低くなるこ
とが分かった。これらのことから 3石型昇圧インバータにおいて最も適している出力電力
制御方法は、位相シフト PWM電力制御方法であるという結論に至った。 
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6.  3 石型昇圧インバータにおいて、出力電力を絞る過程で各部を流れる電流の大きさや位
相によっては、疑似的なフルブリッジインバータ動作が得られなくなることが分かった。
それにより出力電圧波形に歪みが生じ、vCd-peak電圧が上昇する傾向にあるということも分
かった。このような動作状態が発生するメカニズムについて動作モードを用いて明らかに
した。これを受けて、電流の共振状態に依存せずにフルブリッジインバータと同等の動作
が出来るよう主回路を改善すべきであることが分かった。そこで出力ダイオード Do を
IGBT スイッチに置き換えた、昇圧チョッパ回路を内包したフルブリッジ型高周波インバー
タを提案した。 
 
7.  フルブリッジ型昇圧インバータに位相シフト PWM 電力制御方法を用いて動作原理を詳
述した。出力ダイオード Doを IGBT スイッチ Shに変更したことで、フルブリッジインバ
ータと同等の動作が可能であることを明らかにした。またそれにより出力電圧に歪みを生
じることなく、かつ vCd-peakの電圧を抑制して出力電力の制御が可能であることを示した。 
 
8.  フルブリッジ型昇圧インバータに位相シフト PWM 電力制御を用いてシミュレーション
解析をした。実際の誘導加熱負荷の共振周波数は被加熱物の温度状態によって変化するこ
とが知られている。そこで最適動作周波数追従方式を用いて位相シフト PWM 電力制御を
行った。その結果、共振周波数よりも若干高い周波数を追従することで、出力電力制御範
囲が拡大することが分かった。シミュレーションでは定格出力電力 50kWを 100％出力と
すると、約 10％(5kW)まで制御可能であった。また、vCd-peakの値を抑制しながら出力電力
の制御が出来るという確認を得た。 
 
9.  フルブリッジ型昇圧インバータのスケールモデルを用いて、位相シフト PWM電力制御
の実験を行った。その結果シミュレーションと同様の波形が得られた。スケールモデルで
は約 9％まで制御出来た。 
 
10.  シミュレーションを用いて、フルブリッジインバータに昇降圧チョッパ回路を追加した
回路と、フルブリッジ型昇圧インバータとで電力変換効率の比較検討を行った。その結果、
フルブリッジ型昇圧インバータの方が電力変換効率は高いという結果を得た。 
 
以上のことが本研究により明らかになった。ここで本研究では昇圧動作により 50kWという
高出力化を可能した。そのためデバイスに印加される電圧は 30kW 相当の高周波インバータよ
りも高い電圧となる。つまりより耐電圧の高い半導体デバイスが必要になるため製造コストの
増加が考えられる。また、昇圧チョッパ回路部のスイッチ Saにはブースト動作により 300A を
超える大電流が流れることがある。ソフトスイッチングもしくはサージ電圧を抑えることによ
るスイッチング損失低減方法を検討する必要がある。 
今後の課題として、上記に挙げたものだけでなく、半導体デバイスやブースト用インダクタ
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Ld の冷却方法、それに伴う実装面積がどの程度大型化するのかといった検討も必要である。
また、受電設備を高圧化する方法とのコストパフォーマンスの比較といった検討が必要である。
これらの比較から本インバータの性能を明らかにすることが求められる。 
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記号一覧 
 
IH(Induction Heating)：誘導加熱 
IGBT(Insulated Gate Bipolar Transistor)：絶縁ゲート型バイポーラトランジスタ 
ZVS(Zero Voltage Switching)：ゼロ電圧スイッチング 
ZVZCS(Zero Voltage Zero Current Switching)：ゼロ電圧ゼロ電流スイッチング 
PFM(Pulse Frequency Modulation)：パルス周波数制御 
PWM(Pulse Width Modulation)：パルス幅制御 
PPM(Pulse Phase Shift Modulation)：パルス位相制御  
PDM(Pulse Density Modulation)：パルス密度変調 
PAM(Pulse Amplitude Modulation)：パルス振幅変調 
 
Ro：誘導加熱負荷の等価抵抗(Ω) 
Lo：誘導加熱負荷の等価インダクタ(µH) 
Co：共振キャパシタ(µF) 
M：相互インダクタンス(µH) 
k：結合係数 
L1：ワークコイルコイルの自己インダクタンス(µH) 
L2：熱交換器内に発生する渦電流に起因する等価インダクタンス(µH) 
Vo：ワークコイル端子間電圧(V) 
R1：ワークコイルの導通抵抗(Ω) 
R2：熱交換器の等価抵抗(Ω) 
Io：負荷電流の実効値(A) 
ω：角周波数(kHz) 
Ie：熱交換器に流れる等価渦電流(A) 
Q：先鋭度 
Po：出力電力(kW) 
V：入力電圧(V) 
X：誘導加熱負荷の等価インダクタンス(µH) 
P1：ワークコイルで消費される電力(kW) 
P2：被加熱物で消費される電力(kW) 
η：誘導加熱の効率 
Re：被加熱物の実効抵抗(Ω) 
N1：1次側コイル巻数 
N2：2次側コイル巻数 
V1：1次側電圧(V) 
V2：2次側電圧(V) 
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I1：1次側電流(A) 
I2：2次側電流(A) 
f：磁束(Wb) 
Z：負荷インピーダンス(Ω) 
fo：動作周波数(kHz) 
fr：共振周波数(kHz) 
To：一周期(＝1/fo)(s) 
TOn：スイッチの On時間(s) 
TOff：スイッチの Off時間(s) 
Duty：一周期 Toに占める On時間の割合 
Tshift：位相差(µs)  
Td：デッドタイム(µs) 
Ld：ブースト用インダクタ(µH) 
Cd：DCバスキャパシタ(µF) 
Ein：入力直流電圧(V) 
Sh, Sa, S1, S2：IGBTスイッチ 
Do：出力ダイオード 
Csn：ZVS用キャパシタ(µF) 
vGh, vGa, vG1, vG2：ゲート信号電圧(V) 
vDo, vSa, vS1, vS2, vSh：スイッチの端子間電圧(V) 
iDo, iSa, IS1, IS2, iSh：スイッチを流れる電流(A) 
vo：インバータ出力電圧(V) 
io：インバータ出力電流(I) 
iLd：ブースト用インダクタ Ldを流れる電流(I) 
vCd：DCバスキャパシタの端子間電圧(V) 
vCd-peak：DCバスキャパシタの最大電圧(V) 
θ：位相遅れ角(rad) 
Tθ：位相遅れ時間(s) 
Ed：昇圧チョッパ回路の出力電圧(V)  
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